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Drei wichtige Punkte 


e FÜR HEUTE FERTIGEN 
© FÜR MORGEN ENTWICKELN 
e FÜR ÜBERMORGEN FORSCHEN 


3 interessante TELEFUNKEN-Elektronenstrahlröhren 
mit hoher Ablenkempfindlichkeit 


Scirm- Gesamt-Beshleu- Ablenkfaktor maximale 
durchmesser nigungsspannung 1) Auslenkung 1) 
cm V Y/cm mm 
DG 7-18 / 1600 Sl 60 
DG 10-18 10 2000 3,3 80 
DG 13-38 13 6000 3,5 60 


1) Kathoden nach Ablenkplatten (Meßplatten) 


DG 13-38 


ELEFUNKEN-Elektronenstrahlröhren für Oszillo- 
raphen sind Erzeugnisse langjähriger Forschung und 
ntwicklung. Sie vereinigen große Linienschärfe und 


nge Toleranzen mit großer Leuchtdichte und Ablenk- 
mpfindlichkeit und werden von Jahr zu Jahr in stei- 
endem Maße verwendet. 


Hewlett-Packard 


Messender 50 kHz - 21 GHz’ 


* Die neuen, bald erhältlichen Frequenzverdoppler werden den Bereich bis 40 GHz erweitern. 


Die Tabelle enthält in Kurzform die Daten der Prä- 
zisionsgeräte, die Hewlett-Packard — auf dem Ge- 
biet der Messender als eine der führenden Firmen 
für qualitativ hochstehendes und zuverlässiges 
Material anerkannt — anzubieten hat. Zwei beson- 
ders weitverbreitete und bewährte Modelle sind 
abgebildet und näher beschrieben. 

Zahlreiche -hp-Geräte werden nun im neuen deut- 
schen Werk Hewlett-Packard GmbH in Böblingen 
bei Stuttgart hergestellt. Qualitätsarbeit, modernste 
Produktionsmethoden sowie gründliche Fachkennt- 
nisse deutscher Arbeitskräfte garantieren Ihnen 
Geräte von höchster Leistung zu angemessenen 
Preisen. 

Wir beraten Sie gerne bei Ihrem Messproblem und 
stehen auch für andere technische Auskünfte und 
Gerätevorführung jederzeit zur Verfügung. 


Neu: Modell 606 A - 50 kHz bis 65 MHz 

Moderner Oszillator, nach den letzten technischen 
Errungenschaften aufgebaut. Ausgangsspannung 
von 3 V über den ganzen Frequenzbereich, mit 
einem kontinuierlichen Abschwächer bis 0,1 Mikro- 
volt. Ein Oszillator mit nachfolgendem Leistungs- 
verstärker sowie eine Regelschaltung über das 
ganze System bewirken ein konstantes Ausgangs- 
signal über den ganzen Frequenzbereich. Kleiner 
Klirrfaktor, verschiedene Modulationsmöglichkeiten. 
Preis: mit Zoll DM 6302.- ohne Zoll DM 5557.- 


und 5 Mhz. 


Modell 608 D - 10 MHz bis 420 MHz 

Höchste Stabilität, vernachlässigbare FM 
auf Stellung AM, kleine Frequenzdtrift. 
Geeichter Ausgang von 0,1 Mikrovolt bis 
0,5 V. Eingebauter Quarz ermöglicht eine 
Frequenzeichung mit einer Genauigkeit 
von 0,01 % bei Vielfachen von 1 MHz 


Preis: m. Zoll DM 5777.-, o.Zoll DM 5094.- 


Generator Frequenzbereich Kenndaten Preis DM 
m. Zoll 
-hp- 606 A 50 kHz bis Ausgang 0,1 «V bis 3 V an 50 Ohm. 6 926, — 
65 MHz Regelschaltung, kleiner Klirrfaktor 
-hp- 608C 10 MHz bis Ausgang 0,1 uV bis 1 V an 50 Ohm. AM-, 5 643, — 
480 MHz Pulsmodulation oder CW. Direkte Eichung u 
-hp- 608D 10 MHz bis Ausgang 0,1 «V bis 0,5 V. Frequenz- 6 156,— 
420 MHz modulation weniger als 0,001 % bei Am- 
plitudenmodulation des Oszillators 
-hp- 612 A 450 MHz bis Ausgang 0,1 «V bis 0,5 V an 50 Ohm. 6 669, — 
1230 MHz AM-, Puls-, Rechteckmodulation oder CW. 
Direkte Eichung 
-hp- 614 A 800 MHz bis Ausgang 0,1 «V bis 0,223 V an 50 Ohm. 10 004, 
2100 MHz Puls-, FM-Modulation oder CW. Direkte ; 
Eichung 
-hp- 616B 1800 MHz bis Ausgang 0,1 aV bis 0,223 V an 50 Ohm. 10 004, — 
4200 MHz Puls-, FM-Modulation oder CW. Direkte 4 
Eichung 
-hp- 618B 3800 MHz bis Ausgang 0,1 «V bis 0,223 V an 50 Ohm. 11 543,— 
7600 MHz Puls-, FM-, Rechteckmodulation oder CW. 
Direkte Eichung 
-hp- 620 A 7 000 MHz bis Ausgang 0,1 «V bis 0,223 V an 50 Ohm. 11 543,— 
11 000 MHz Puls-, FM- oder Rechteckmodulation. Di- 
rekte Eichung 
-hp- 623B 5925—6575 MHz Ausgang 70 uV bis 0,223 V an 50 Ohm. O97A 
6575—7175 MHz FM- oder Rechteckmodulation. Getrennte ö 
7175—7725 MHz Messung der Ausgangsleistung und Wel- 
(nach Angabe) lenmesser 
-hp- 624 C 8500 MHz bis Ausgang 2,23 „V bis 0,223 V an 50 Ohm. 11 619, — 
10 000 MHz Puls-, FM- oder Rechteckmodulation. Ge- 
trennte Messung der Ausgangsleistung 
und Wellenmesser 
-hp- 626 A 10 GHz bis Ausgang 10 dbm bis — 90 dbm. Puls-, 1242 
15,5 GHz FM- oder Rechteckmodulation. Direkte 5 
Eichung 
-hp- 628 A 15 GHz bis Ausgang 10 dbm bis — 90 dbm. Puls-, 1742 
21 GHz FM- oder Rechteckmodulation. Direkte , 


Eichung 


Aenderungen vorbehalten / frei Bahnstation Lieferort 


Hewlett-Packard 


Vertriebsgesellschaft m. b.H. 


Frankfurtam Main Technischer Verkauf und Kundendienst 


HPSA - 7A - 428 


Sophienstrasse 8, Telephon 77 31 75 u. 77 94 25 


„TELEFUNKEN Bi: 


HERREN, = (> EEHHEETEEEN 
V 


Der GESCHAFTSBEREICH ANLAGEN WEITVERKEHR 
UND KABELTECHNIK 


entwickelt, plant, liefert und installiert betriebsfertige 


Kabelanlagen 
Richtfunksysteme und Trägerfrequenzgeräte 
in allen Frequenzbereichen 
für die Übertragung von 
Telephonie und Telegraphie, 
Rundfunk- und Fernsehprogrammen, 
Radarbildern und Fernmeßwerten 
im Orts-, Bezirks- und Fernverkehr. 


Ergänzt wird dieses Programm durch 

Fernsteuer- und Fernüberwachungsanlagen, 
Einrichtungen zur Mehrfachausnutzung 

der Orts- und Teilnehmerleitungen 

und Gegensprech- und Wechsellautsprechanlagen. 


AW/Wb 137 


Raumsparänder 
Geräteauf 
durch 


Besondere Merkmale 
Kleinste Abmessungen | 
Hohe Temperaturbeständigk t 
Lötkolbenfest und kontakts 
Geringe Eigeninduktivität 


110260/310 


Die VALVO Polyester- 
entsprechen den IEC- 
und sind tropenfest ge 


IB RCS-Test! 


Kapazitätstoleranzen: 
+10% für alle Kapazitätsw 
Nennspannung: 
125 V-/90 Va bzw. 400 V-/ 
Prüfspannung: 3x Un 

Isolationswiderstand: 

R = 50x109 Q für Kap.-W 
CR = 165005 für Kap.-Wert 
Verlustfaktor: 
tand = 6x 10-3 bei 1 kHz un 
Geringe Temperaturabhän 
Hohe Lebensdauer: > 105 


Auf Wunsch übersenden w 
unsere ausführlichen Date: 


VALVO GMBH HAMBURG 1! 


SIEMENS 


WEITVERKEHRS 


TECHNIK 


Abgleich 
eines 

koaxialen 
Filters 


Schneller und genauer messen 


Wobbel-Meßplätze für Dämpfung und Reflexion 
0,45 bis 1 1,72bis 277 3,3 bis 4,5 5,85 bis 8,5 GHz 


e Vielseitig verwendbar bei Entwicklung, Fertigung und 
Betrieb von Mikrowellen-Geräten 


e Meßsender-Grundgerät und Meßempfänger allen 
Plätzen gemeinsam 


e Weite Meßbereiche 


®e Hohe Genauigkeit durch Quotienten-Meßverfahren 


e Wobbelhub beliebig zwischen Null und Gesamtbereich 
des Senders wählbar; auch Handmessung 


e Genaue Frequenzmarken einblendbar 


Meßbereich Ä 50 bis O0 dB 
entsprechend Reflexionsfaktcren 3 0,003 bis 1 
Skalenumfang . 10 (15) dB 


Auch für andere Aufgaben vollständige Meßplätze 
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Bestimmung elektrischer und magnetischer Felder 


an Hand von Modellen 


VoneRı OitEo 


Zusammenfassung: 


Elektrische und magnetische Potentialfelder erfüllen den Raum nach dem gleichen Gesetz; 
daher können beide durch die gleichen Modelle dargestellt werden. 


Bei ebenen Feldern bildet eine elastische Membran den Verlauf des Potentialgebirges inner- 
halb der gegebenen Randbedingungen gesetzmäßig richtig ab. Außer diesem. mechanischen 
Modell verwendet man meist elektrisch leitfähige Modellräume, z.B. den elektrolytischen 
Trog. Für ebene Felder genügt eine flache, für räumliche Felder mit Rotationssymmetrie eine 
keilförmig begrenzte Flüssigkeitsschicht. Sehr handlich können ebene Felder auf Wider- 
standsfolien bzw. Widerstandspapier nachgebildet werden. Widerstandsgitter gestatten, auch 
räumliche Modelle ohne Elektrolyt herzustellen. Elektronenbahnkurven können bei gegebe- 
ner Anfangsrichtung und Geschwindigkeit am Modell selbsttätig ermittelt werden. Durch 
Gebiete abweichender oder gesteuerter Leitfähigkeit werden höhere oder nichtlineare Di- 
elektrizitätskonstanten und Permeabilitäten nachgebildet. 


Eine Anordnung zum schnellen Ausmessen der Feldverteilung auf Widerstandsfolien wird 
am Beispiel eines Magnetkopfmodells beschrieben. 


Electric and magnetic potential fields fill the space under the same law and can therefore 
both be represented by the same models. 


With planar fields a resilient diaphragm simulates the shape of the three-dimensional potential 
surface within the given boundary conditions in full compliance with the underlying law. 
Apart from this mechanical model use is often made of electrically conducting model spaces, 
e.g. the electrolytic tank. For planar fields a shallow liquid layer is sufficient, and for spatial 
fields with rotational symmetry a liquid layer bounded in wedge form. A very handy simula- 
tion of planar fields is possible on resistance foil and resistance paper, respectively. 
Resistance grids allow also the establishing of spatial models without electrolyte. For a 
given initial direction and velocity electron trajectories can be automatically determined 
on the model. Zones of deviating or controlled conductivity simulate higher or nonlinear 
dielectric constants and permeabilities. 


By reference to the example of a magnetic-head model the paper describes an arrangement 
for the rapid measurement of the field distribution on resistance foils, 
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11 Anwemdung von.Modellen 


Die Form eines elektrischen oder magnetischen Fel- 
des wird durch die Anordnung der elektrischen Leiter 
und Isolatoren oder der magnetischen Polschuhe und 
Luftspalte bestimmt. Nicht immer ist deren technisch 
günstigste Form auch mathematisch einfach darstell- 
bar; oft muß sie durch Probieren gefunden werden. In 
solchen Fällen ist das Modell vorteilhaft, besonders 
dann, wenn es sich billiger bauen und schneller ver- 
ändern läßt als ein Originalstück. Hinzu kommt, daß 
sich durch passenden Maßstab sowohl unhandlich 
große wie auch unzugänglich kleine Objekte in gün- 
stiger Größe nachbilden lassen. 


Feldmodelle werden auf zahlreichen Gebieten an- 
gewendet: In der Hochspannungstechnik sucht man 
Formen von Leitern und Isolatoren, an denen trotz 
hoher elektrischer Spannungen nur möglichst kleine 
Feldstärken und Materialbeanspruchungen auftreten. 
Die Blitzableiterwirkung von Kirchtürmen wird am 
verkleinerten Modell studiert. Im Elektromaschinen- 
bau läßt sich die Kraftwirkung von Magneten aus der 
Kenntnis des magnetischen Feldes bestimmen. In der 
Kabel- und Leitungstechnik ermittelt man aus der 
Feldform Induktivität, Kapazität und Wellenwider- 
stand von Leiteranordnungen. In Elektronenröhren 
und Transistoren werden ganz bestimmte Feldformen 
gebraucht, um die Ladungsträger zu steuern, abzu- 
lenken und zu beschleunigen. Dabei kann es sich um 
elektrische oder magnetische Felder handeln. Bei 
mikroskopisch kleinen Feldabmessungen, wie z.B. am 
Magnetkopf eines Tonbandgerätes, wird erst in tau- 
sendfacher Vergrößerung am Modell eine Messung 
von Einzelheiten möglich. 


1.2 Nachweis und Darstellung von 
Reldern 


Der bekannte Nachweis magnetischer Felder durch 
Eisenfeilspäne oder elektrischer Felder durch Metall- 
splitter, Kristallnadeln [1] und beweglich aufgehängte 
Strohhalme [2] ergibt nur die Richtung der Feldlinien. 
Quantitativ kann man Magnetfelder ausmessen z.B. 
durch ihren Effekt auf die Stromablenkung in Halb- 
leitern (Hall-Sonde [3]) oder auf die Verformung der 
Hysteresiskurven (Feldsonde [4]). Für elektrische Fel- 
der bestehen die Sonden einfach aus Drähten, die das 
Potential des Meßortes abtasten. Beim Ausmessen 
elektrostatischer Felder entsteht aber leicht ein Fehler, 
wenn den Sonden Strom entnommen wird. 


Um diesen Fehler zu vermeiden, bevorzugt man im 
Feldraum elektrischer Modelle ein leitfähiges Medium. 
Durch ein solches Widerstandsmodell kann man gieich 
gut elektrische wie magnetische Felder nachbilden, da 
sie den Raum nach dem gleichen Gesetz erfüllen. Die 
vergleichbaren Feldgrößen des Widerstandsmodells 
und der nachgebildeten elektrischen und magnetischen 
Felder sind hier zusammengestellt: 


& Widerstands- 
Feldgröße model elektr. Feld magnetisches Feld 
Spannung Spannung Erregung 
Potential U (Volt) U (Volt) nI (Ampere-Wdg.) 
Feldstärke E (Volt/cm) E (Voit/cm) H (Ampere/cm) 
Leitfähigkeit x (Siemens/cm) e (Farad/cm) 4 (Henry/cm) 
Flußdichte i (Ampere/cm?) D (Ampere B (Volt sec/cm?) 
sec/cm?) 
DEE, D=eH BR, 


Die Analogie der drei Feldarten zeigt sich im ähn- 
lichen Aufbau der Maßeinheiten. 


Die bekannte Darstellung eines Feldes durch 
ein Schnittbild von AÄquipotential- und Stromlinien 
kann, wie unten gezeigt wird, unmittelbar am Modell 
gewonnen werden. Für ebene Felder genügt ein ein- 
ziges Schnittbild. Die Richtung senkrecht zur Schnitt- 
ebene ist dann frei zum Auftragen des Potentials als 
„Gebirgshöhe”; die Äquipotentiallinien entsprechen 
den Höhenlinien, die Stromlinien den Schraffen einer 
Gebirgskarte, die Elektroden oder Polschuhe bilden 
Hoch- oder Tiefebenen. Zwischen ihnen schmiegt sich 


das Potentialgebirge — im Gegensatz zum Gebirge 
der Natur — nach einem ganz bestimmten Gesetz 
stetig ein: 


ISrkeldgeserz 


Das Gesetz für den ladungsfreien Raum ist die 
Laplacesche Gleichung: 


divgradU=0; 
in rechtwinkligen Koordinaten: 
ur So 
BEN rer 


2 

U 
Bei ebenen Feldern ist der Ausdruck A gleich Null. 
Betrachtet man zum Verständnis dieser Formel einmal 


od ae 
en 
oy 
sind die Steilheiten der Bergflanken in x- oder y-Rich- 
2 2 
— oder „sind die Steilheitsänderungen, also 
x a y” 


die Krümmungen in x- oder y-Richtung. 


OU 
das Potentialgebirge, so ist U die Höhe; Sn 

6} 
tung; 


Für das ebene Feld gilt: 


zu_ FU 
x 


= —_ Sy? 
das heißt, an einem Ort mit positiver Krümmung in 


x-Richtung herrscht eine gleichstarke negative Krüm- 
mung in y-Richtung. Veraleicht man auf Bild la die 


Bash, 


7 


b) 

Bild. 
a) Schnitt in x- und y-Richtung durch ein Potentialgebirge 
b) Ersatz der Schnittkurven durch Sehnen (gespannte Fäden) 


Potentialhöhe eines Punktes „0“ mit der von 4 in x- 
und y-Richtung gleichweit entfernten Nachbarpunkten 
1 bis 4, so ist nach diesem Gesetz sein Potential der 
Mittelwert dieser 4 Nachbarpotentiale auch dann, 
wenn sich durch die 5 Punkte im Potentialgebirge 
keine ebene Fläche legen läßt. Diese Mittelwerts- 
beziehung gilt entsprechend für das Potential räum- 
licher Felder. 
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2. Mechanisches Feldmodell 


Die Potentialhöhe des Punktes „O“ würde sich nach 
Bild 1b mechanisch selbsttätig auf den Mittelwert der 
4 Nachbarhöhen einstellen, wenn er mit seinen 4 be- 
nachbarten Höhenpunkten z.B. durch 4 gleich stark 
gespannte Schraubenfedern oder Gummifäden gekop- 
pelt wäre. Erweitert man das System der gespannten 
Fäden zu einem die ganze Fläche überspannenden 
Maschennetz oder zu einer allseitig gleich straff ge- 
spannten Haut [5], so stellt sich das ganze Potential- 
gebirge ebenfalls selbsttätig richtig ein. Die Haut 
dieses „Membranmodells" kann z.B. aus Gummi, 
Perlongewebe oder aus einer Seifenblasenhaut be- 
stehen. Infolge der allseitigen Spannung entsteht da- 
bei ein Minimum an Oberfläche. Die Haut darf nicht 
steif sein; sie muß auch bei Verformung allseitig die 
gleiche Zugspannung behalten. Das sind die Bedingun- 
gen, unter denen eine Membrane als mechanisches 
Feldmodell funktioniert. Für den Fall, daß die Mem- 
brane ein elektrisches Feld darstellt, laufen auf ihr 
abrollende Kugeln so wie Elektronen im elektrischen 
Feld. Daher dient die Membrane oft als Modell für 
Vorgänge in Elektronenröhren, soweit ebene Felder 
vorliegen. 


Sr Eikerksterescherteildmodelle 


Räumliche Felder lassen sich nicht mehr mit mecha- 
nischen Modellen veranschaulichen. Hier wird der 
elektrisch leitende Modellraum benutzt: 


sb Elektrolytischer Frog 


Unter den elektrischen Feldmodellen, die im leit- 
fähig gemachten Raum direkt die Potentiale zu messen 
gestatten, ist am bekanntesten der Elektrolytische 
Trog. Man füllt in einen Trog mit isolierenden Wän- 
den eine schwach leitende Flüssigkeit, z.B. Leitungs- 
wasser oder 2”/oige Sodalösung. Die magnetischen 
Polflächen oder elektrischen Leiter werden im Trog 
durch leitfähige Flächen gleicher Form nachgebildet. 
Diese Elektroden können aus Eisenblech oder besser 
aus graphitiertem Messing sein [6]; sie müssen aber 
durch Beizen von Fremdschichten gereinigt werden. 
An sie legt man eine Wechselspannung von etwa 
20 Volt. Die Spannungsmeßsonde ist ein Metallstift, 
der aus einem Glasrohr in die Flüssigkeit hineinragt. 
Bild 2a zeigt die Meßschaltung für einen solchen 
Trog, die auch für andere elektrische Feldmodelle gilt. 


| 
| 
Pot- Sonde | 
Feldsonde | 
Ber 


Hilfsverstärker 
zumErdenvonPunktA: 


— = AU 
a) b) 
Bild2. a) Meßschaltung für elektrolytischen Trog 
b) Ersatzbild mit Wirkwiderständen und Störkapazitäten 


Von der an die Elektroden Eı und E» angelegten 
Wechselspannung können in gleichgestufter Unter- 


teilung Zwischenwerte an einem Spannungsteiler ab- 
gegriffen werden. Zwischen dem gewählten Abgrift 
und der Sonde liegt ein Nullinstrument. Wenn die 
Sonde so geführt wird, daß das Instrument stets Null 
anzeigt, beschreibt sie eine Äquipotentiallinie. 


Bei der Trogmessung muß man folgende Fehler- 
quellen vermeiden: Bei höheren Frequenzen wird der 
Nullabgleich unscharf, wenn nach Bild2b auf die 
Sonde kapazitiv über Ci und Ca Störströme fließen. 
Sie können durch einen Differentialkondensator C;’ 
und C» zu Null gemacht werden, wenn die Sonde 
durch die kapazitive Spannungsteilung das gleiche 
Potential erhält, das am Meßort durch die Spannungs- 
teilung im Elektrolyten (Rı, Ro) herrscht: 


(Car ir (Ci > 
SHt+C’ 


Liegt die Meßfrequenz zu tief, so tritt an den Elektro- 
den Polarisation oder elektrolytische Zersetzung auf 
[7]; zwischen Blech und Elektrolyt entsteht ein Poten- 
tialsprung mit einer nacheilenden Störspannung. Durch 
eine induktiv eingekoppelte 90°-Spannung kann man 
hier wieder scharfen Nullabgleich erreichen; doch 
führt der Spannungssprung an den Elektroden leicht 
zu Meßfehlern. Man arbeitet daher besser nicht mit 
Netzfrequenz, sondern mit etwa 1000 Hz. Durch Watt- 
meter-Anzeige (Produktbildung von Sondenspannung 
und Trogspeisespannung) werden ebenfalls kapazi- 
tive und induktive Störspannungen unterdrückt. 


Für Feldstärkemessungen benutzt man eine Doppel- 
sonde. An ihren im festen Abstand d voneinander 
stehenden zwei Elektroden (Bild 2a) wird eine Meß- 
spannung U=Ed abgegriffen, die der in Sonden- 
richtung liegenden Feldstärkekomponente proportio- 
nal ist. Durch Drehen der Sonde kann man die an- 
deren Komponenten messen. Für empfindliche Mes- 
sungen schaltet man zwischen Sonde und Anzeige- 
instrumente Verstärker ein (auf Bild 2a nicht gezeich- 
net). Der unten angedeutete Hilfsverstärker ermög- 
licht, den von der Sonde A berührten Punkt des Tro- 
ges durch von außen zugeführte Ströme /. auf Erd- 
potential zu bringen, ohne daß ein Strom über die 
Sonde fließt und damit die Potentialverteilung im 
Trog fälscht: Jede von der Sonde A aufgenommene 
Abweichung gegenüber Erdpotential AU; wird durch 
den Hilfsverstärker verstärkt und in umgekehrter 
Phase als korrigierende Gegenspannung AU» der 
Elektrode E3 aufgedrückt. Diese künstliche Erdung ist 
vorteilhaft und nötig, wenn an AB ein Verstärker mit 
einpolig geerdetem Eingang angeschlossen wird [8]. 


Der Modellraum hört, im Gegensatz zur Wirklich- 
keit, an den Trogwänden auf. Er sollte also genügend 
groß sein. Um ein ebenes Feld nachzubilden, genügt 
eine flache Schale mit planem Boden, der parallel zur 
Flüssigkeitsoberfläche ausgerichtet ist. Je geringer die 
Flüssigkeitshöhe ist, desto genauer muß die Paralleli- 
tät sein, damit der Leitwert der Modellfläche gleich- 
förmig bleibt. Leitfähigkeitsschwankungen durch ört- 
lich verschiedene Konzentration oder Temperatur des 
Elektrolyten verzerren ebenfalls das Feldbild. 


Durch absichtliches Schrägstellen eines Troges mit 
planem Boden erhält man einen keilförmig begrenzten 
Flüssigkeitsraum als Modell für zylindrische oder 
rotationssymmetrische Anordnungen, z.B. in Elek- 
tronenröhren: Die Schneide des Keils entspricht der 
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Zylinderachse; mit zunehmendem Achsabstand nimmt 
die Schichtdicke der Flüssigkeit zu. Auch halbzylin- 
drische Tröge und Elektroden verwendet man in 
diesem Fall. 


Die Bewegung der Sonde wird meist durch eine 
Parallelführung oder Hebelanordnung auf einen neben 
dem Trog angeordneten Schreibstift übertragen; auch 
ist eine automatische Steuerung des Sondenweges, 
z.B. auf Sondenspannung Null, denkbar. 


3.11 Bestimmung der Elektronenbahn im Trogmodell 


Zum Studium der Elektronenbahnen unter dem Ein- 
fluß elektrischer oder magnetischer Felder wurden 
verschiedentlich Anordnungen gebaut, die ein Auf- 
suchen dieser Bahnen am Trogmodell gestatten [9]. 
Betrachten wir zunächst den Einfluß des elektrischen 
Feldes auf ein Elektron: Es wird im elektrischen Feld 
beschleunigt; seine dadurch erreichte Geschwindigkeit 
v hängt nur von der bis dahin durchlaufenen Poten- 
tialdifferenz U, ab: 


v-|/2; % 


e und m sind Ladung und Masse des Elektrons; als 
Zahlenwertgleichung geschrieben ist 


v = 593 km/sec : |/Ua|vor. 


Wirkt auf das fliegende Elektron auch noch eine 
rechtwinklig zur Flugrichtung liegende Feldkompo- 
nente E,, so wird es von dieser zu einer gekrümmten 
Bahn abgelenkt. 


Der Bahnkrümmungsradius r ergibt sich aus 


mv: MV 2 Ur 
see krzu ren 
T eEr Er 


Die Anordnung muß also am Ort des Elektrons und in 
seiner bisherigen Flugrichtung aufgesetzt werden; sie 
muß dort die senkrecht zur Flugrichtung wirkende 
elektrische Feldkomponente E, und das von der Ka- 
thode bis zum Meßort durchlaufene Potential U, 
messen, daraus den Bahnkrümmungsradius r berech- 
nen und dann auf einer entsprechend gekrümmten 
Kurve weiterfahren. Bild3 zeigt einen solchen Meß- 
wagen: Der Punkt A in der Mitte der unteren Achse 
entspricht dem Ort des Elektrons; die Mittellinie liegt 


Mönpgrirr=0 
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Bild3. Meßwagen für Elektronenbahnkurven im el. und 
magn. Feld (nach Hollway) 


FREQUENZ 
Bd.15/1961 Nr. 10 


in der bisherigen Flugrichtung v. Die senkrecht zu v 
liegende Feldkomponente E, wird von der in den 
Trog tauchenden Doppelsonde AB gemessen. Punkt A 
liefert zugleich das durchlaufene Potential Us. Der 
Krümmungsmittelpunkt der Bahnkurve im Abstand r 
ergibt sich geometrisch als Schnittpunkt zwischen ver- 
längerter Vorder- und Hinterachse (bei M). Rech- 
nungsmäßig richtig wird r dadurch eingestellt, daß ein 
von der Wagendeichsel mitbewegter Schleifer auf 
einem der beiden Potentiometer die Spannung Null 
abgreifen muß. Diese Potentiometer werden an ihrem 
gemeinsamen Punkt mit einer dem Ablenkfeld E, pro- 
portionalen Spannung gespeist, an ihren anderen 
Endpunkten mit der Spannung + Ug und —Ug. Man 
sieht, daß für E,=0 die Deichsel geradeaus gestellt 
wird und keine Bahnkrümmung eintritt; daß anderer- 
seits für Ug = 0 oder E;, = ® die Deichsel um 90° ein- 
schlägt und der Wagen auf der Stelle seine Richtung 
ändert. Die Zwischenwerte ergaben sich dann richtig, 
wenn die zwei Potentiometer genau unter 45° an- 
geordnet sind und die Sondenspannung um den dem 


Gerät eigenen Faktor V = er: wird (D= 


Deichselabstand; d = Sondenabstand). 


Mit der gleichen Anordnung läßt sich die magne- 
tische Ablenkung des Elektrons darstellen, wenn das 
Magnetfeld senkrecht zur Fahrebene des Wagens ge- 
richtet ist. Die magnetische Ablenkkraft ist proportio- 
nal der Feldstärke bzw. Flußdichte B und der Elek- 
tronengeschwindigkeit v und wirkt senkrecht zu die- 
sen beiden Richtungen. Man braucht also nur den 
Potentiometern eine vXB proportionäle Spannung zu- 
zuführen, um die magnetische Ablenkung einstellen 
zu können. Mit solchen Anordnungen, die hohe Prä- 
zision erfordern, wurden z.B. komplizierte Elektronen- 
bahnenkurven in Magnetfeldröhren modellmäßig be- 
stimmt [9]. 


32 N ordleskleseman 
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fester Widerstands- 


Modelle mit festem Widerstandsmedium können für 
ebene Felder sehr einfach hergestellt werden: Man 
nimmt an Stelle des flachen Troges ein Stück Wider- 
standspapier oder mit Widerstandslack gespritzte 
Folie. Statt Blechelektroden im Trog werden Leitlack- 
flächen auf die Schicht aufgebracht; als Sonde dient 
ein Metallstift mit isoliertem Handgriff. Bei gleitenden 
Sonden nimmt man vorteilhaft bürstenartig unterteilte 
Federn mit Silbergraphit-Kontakten. Ermittelte Poten- 
tiallinien können direkt auf das Papier gezeichnet 
werden. Gespritzte Lackschichten lassen sich mit ge- 
nügend gleichförmigem Flächenwiderstand herstellen; 
Widerstandspapier ist oft auf 10 bis 20% ungleich- 
förmig und kann daher nur für gröbere Orientierung 
dienen. Die Flächenwiderstände liegen bei 1000 Ohm 
(an den gegenüberliegenden Seiten eines Quadrats 
gemessen). Kapazitive oder Polarisationsstörungen 
treten nicht auf. Bestimmte Flächenstücke kann man 
durch erneutes Spritzen höher leitfähig machen und 
dadurch Gebiete höherer Dielektrizitätskonstante oder 
Permeabilität hier modellmäßig darstellen. Statt 
Widerstandsschichten verwendet man auch Metall- 
folien [10]. 


Zum punktweisen Nachmessen des Flächenwider- 
standes der Schichten kann eine Kontaktfederanord- 
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nung nach Bild4 dienen mit einer inneren (1) und 
einer sie umschließenden (2) Kontaktpunktreihe, die 
mit definiertem Druck auf die Schicht aufdrückt. Der 
zwischen beiden Reihen gemessene Widerstand ist 
mit einem von der Konfiguration abhängigen Faktor 
proportional dem Flächenwiderstand. Die Vielzahl der 
Kontaktfinger verringert den durch Übergangswider- 
stände entstehenden Fehler, den man sonst nur durch 
hier nicht anwendbare Kontaktschneiden oder Leit- 
lackelektroden vermeiden kann. 


Bild4. Kontaktfederanordnung zum Messen von Flächen- 

widerständen. 1 innere Kontaktreihe, 2 äußere Kontakt- 

reihe. Einzelfläche etwa 0,4 X 0,8 mm?, Druck etwa 50 pond 
je Kontakt 


Offene Felder, die bis ins Unendliche reichen, kann 
das Modell nur bis zu seinem Rand nachbilden. Damit 
“ kein Fehler entsteht, muß der Rand dem Verlauf einer 
Stromlinie folgen oder mit metallisierter Kontur in 
Form einer Äquipotentiallinie verlaufen. Widerstands- 
folien lassen sich leicht entsprechend abschneiden. 
Vertauscht man an einem ebenen Modell den isolie- 
renden Rand und die leitenden Elektroden (Bild 5), so 


Rand Elektrode 
Elektrode ee, 
Rand Elektrode 


Bild5. Ermittlung der Stromlinien als Aquipotentiallinien 
eines Modells, bei dem Rand und Elektroden vertauscht sind 


verlaufen die Äquipotentiallinien des neuen Modells 
in der Form, die die Stromlinien des ursprünglichen 
Modells haben. Beide Systeme haben, mathematisch 
betrachtet, ein gemeinsames komplexes Potential 
VERNV, 


33 Modelle aus Widerstandsgittern 


Der Wunsch, auch räumliche Modelle mit festem 
Widerstandsmedium zu bauen, führt zu einer neuen 
Form von Modellen. Homogene räumliche Festwider- 
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stände sind schwer zu bauen und nicht mit Sonden zu 
durchdringen. Man kann aber aus lauter einzelnen 
Stabwiderständen sowohl ebene wie auch räumliche 
Gitternetzwerke aufbauen und alle Knotenpunkte an 
zugängliche Kontakte führen [11]. Die spannungfüh- 
renden Leiterkonturen werden durch Zusammenschal- 
ten der entsprechenden äußeren Knotenkontakte ein- 
gestellt; die Potentialsonden wandern nicht stetig, 
sondern schrittweise von einem zum-nächsten Knoten- 
punkt. Die Widerstände brauchen nicht in geometrisch 
ähnlicher Lage angeordnet zu sein, sondern können 
auf Montageplatten und in Einschüben untergebracht 
werden. Auch beim Widerstandsnetzwerk kann man 
sich Gebiete mit höherer Leitfähigkeit herstellen. 


Eine interessante Form des Netzwerkes zeigt Bild 6: 
Hier wird ein rotationssymmetrischer Raum, wie erin 
Elektronenröhren oft vorkommt, durch ein zweidimen- 
sionales Widerstandsgitter dargestellt [12]. Analog 
zum Flüssigkeitskeil beim Trog muß hier der Leitwert 
der eingebauten Längs- und Querwiderstände pro- 
portional dem Radius zunehmen: Der Rotationsachse 
entspricht eine Reihe mit den Leitwerten Null, die 
nächste Verbindungsreihe hat den Leitwert „1“, die 
nächste Reihe den Leitwert „2", „3”, „4” usw. 


°— ] 
“ 
—-r 
\ ( 2 4 6 nehmen 
Lee g 5° 77, milzzÜ 
Bild 6. 


Widerstandsnetzwerk für rotationssymmetrischen Raum 


An Widerstandsgittermodellen kann man besonders 
gut die Rückwirkung der im Raum fliegenden Elek- 
tronen auf das Feld berücksichtigen. Jeder Feldpunkt, 
an dem eine Raumladung herrscht, bekommt ein noch 
etwas höheres Potential, als sich aus dem Mittelwert 
der Nachbarpotentiale allein ergeben würde. Es gilt 
dann die bekannte Poissonsche Gleichung: 


DEUn SOUND 
OA 


Szene 


wenn 0 die Raumladungsdichte und & die Dielektrizi- 
tätskonstante des Vakuums ist. Die Potentialerhöhung 
erreicht man hier dadurch, daß jedem Knotenpunkt 
ein der dort herrschenden Raumladungsdichte o pro- 
portionaler Strom zugeführt wird. Das durch Raum- 
ladung geänderte Potential beeinflußt allerdings wie- 
der die Elektronenstromverteilung usw. Daher muß 
der richtige Zustand schrittweise eingestellt werden. 


3.31 Nichtlineare Stoffe im Feld 


Starke Magnetfelder in Eisen lassen sich an nur 
maßstäblich veränderten Nachbildungen untersuchen, 
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wenn man das gleiche Material verwendet. Beim 
Studium von Wirbelstromeffekten muß auch die Fre- 
quenz beachtet werden; sie ist z.B. bei n-facher Ver- 
größerung mit dem Faktor n”* zu erniedrigen [13]. 
Die bisher beschriebenen linear arbeitenden Modelle 
sind hier nicht anwendbar. Für die komplizierte 
Abhängigkeit zwischen B und H müßte es im elek- 
trischen Modell Widerstände mit gleich komplizierter 
Strom-Spannungskennlinie geben. Grundsätzlich ist 
das möglich mit variablen Widerständen, deren Strom- 
aufnahme nach der an ihnen liegenden Spannung von 
Hand oder automatisch, z.B. über einen Rechenauto- 
maten, gesteuert wird [14]. Im letzteren Fall besteht 
jeder Widerstand eines Gittermodells aus einer Elek- 
tronenröhre, deren Innenwiderstand durch die Gitter- 
spannung steuerbar ist. Man braucht aber nicht jeder 
Röhre einen Rechner zuzuordnen, sondern kann nach 
Bild 7 durch umlaufende Schalter nacheinander von 


Bild 7. Durch Rechner gesteuerter nichtlinearer Widerstand 
en (0) 


einem Rechner an jeder Röhre die Spannung U __ ab- 
tasten und mit der ausgerechneten Gitterspannung Us 
einen Kondensator aufladen, der diese Gitterspannung 
bis zur nächsten Abtastung aufrechterhält. 


Der Aufwand für die zuletzt beschriebenen Modelle 
ist nur dann gerechtfertigt, wenn mit ihnen eine ganze 
Reihe von Feldproblemen durch Umschalten gelöst 
wird. 


Die leichte Handhabung der Modelle aus Wider- 
standsfolie dagegen soll noch an einem Beispiel ge- 
zeigt werden, das sowohl ein magnetisches wie ein 
elektrisches Feldproblem erläutert: 


4. Beispieleiner Modellmessung 


41 Feldbild eines Magnetkopfes und 
sein Modell 


Der Magnetkopf besteht aus einem Magnetjoch mit 
Wicklung und zwei Polschuhen (Bild 8). Die beiden 


Bild8. Magnetkopf 
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Polschuhe sind einander bis auf einen sehr schmalen 
Spalt genähert; die der Magnetschicht zugewandten 
Spiegelflächen sind glatt geschliffen. Wenn der Kopf 
mit einem Strom durch seine Wicklung erregt wird, 
entsteht ein Magnetfeld: Die Stromlinien verlaufen 
ungefähr in Halbkreisen von einer Spiegelfläche zur 
anderen, während sie am Spalt sich stark konzentrie- 
ren. Im Innern des Spaltes ist das Feld homogen 
(Bild 9). Bei der magnetischen Aufzeichnung läuft die 


rei 
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Bild9. Schreibfeld eines Magnetkopfes und H,„-Verlauf: 
a) im Abstand a b) vor dem Kopfspiegel c) im Kopfspalt 


Schicht vor dem Magnetkopf vorbei; jedes Teilchen 
durchläuft dabei das sehr starke Feld am Spalt und 
empfängt eine bleibende Magnetisierung, die im 
wesentlichen in x-Richtung geht. Für den Schreib- 
vorgang ist daher wichtig, welcher Feldstärke H, ein 
am Spiegel vorbeilaufendes Teilchen ausgesetzt ist: 


Diese H,-Kurven können sehr leicht an einem Feld- 
modell aus Widerstandsfolie ermittelt werden. Ent- 
sprechend den Polschuhen von Bild 9 werden auf die 
Widerstandsschicht zwei Leitsilberelektroden, Eı und 
Es, aufgebracht, an die eine Gleichspannung angelegt 
wird. Eine Doppelsonde greift mit zwei in x-Richtung 
versetzten Kontakten eine der Feldstärke H, propor- 
tionale Spannung ab. Man kann die H,-Kurven direkt 
an einem Öszillographen sichtbar machen: Die Folie 
wird so auf eine Walze gespannt, daß bei Rotation 
die Doppelsonde die Widerstandsschicht periodisch in 
x-Richtung abtastet (Bild 10). Führt man die an der 


Ax-Sonde 


= Stromzuführung ® 


Bild 10. Walze zum periodischen Abtasten des Feldverlaufes 


Sonde gemessene Spannung zur y-Ablenkung des 
Oszillographen und synchronisiert seine x-Ablenkung 
mit der Rotation der Walze, so erhält man je nach der 
Bahn der Sonde verschiedenartige H,-Kurven: Kurve 
b in Bild 9 zeigt den H,-Verlauf längs einer den Spie- 
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gel berührenden Bahn: Bis zur Spaltkante ist H, Null, 
im Spalt selbst hat AH, einen nahezu gleichbleibenden 
Wert, der nur an den Spaltkanten noch überhöht ist, 
außerhalb ist H, wieder Null. 


Auf einer vom Kopfspiegel weiter entfernten Bahn 
ist das Feld H, in Spaltmitte viel schwächer; dafür ist 
es auch jenseits der Spaltkanten noch vorhanden 
(Kurvea). Im Innern des Spaltes verläuft H, nach 
einer Rechteckkurve (ce). 


Auf den Schreibvorgang übertragen bedeuten die 
Kurven, daß ein sehr kurzer Stromimpuls durch die 
Magnetkopfwicklung auf einer dicht vorbeilaufenden 
Schicht als scharf begrenzter, schmaler Magnetisie- 
rungsfleck aufgezeichnet wird, auf einer weiter ent- 
fernten Schicht dagegen schwächer, breiter und ver- 
waschen, während die Rechteckkurve c eine verein- 
fachte Form der Kurve b darstellt. 


4.11 Reziprozitätssatz 


Wenn man am Modell die Stromquelle, die die 
Elektroden speist und den Spannungsmesser, der an 
der Doppelsonde liegt, vertauscht, so bleibt der ge- 
messene Spannungsverlauf praktisch unverändert. 
Diese Vertauschung, rückübersetzt vom Modell in die 
Wirklichkeit, bedeutet folgendes: Die mit Strom be- 
schickte Sonde stellt ein magnetisiertes Stück Schicht 
dar, die Spannung an den Elektroden kennzeichnet 
den Einfluß, den dieses magnetisierte Schichtelement 
auf den Magnetkopf ausübt. Das Modell zeigt also 
jetzt den Lesevorgang und demonstriert, daß die Form 
der H,-Kurve des schreibenden Kopfes gleich der 
Form der „Einflußkurve” eines Schichtelementes auf 
den lesenden Kopf ist. Dies ist der Reziprozitätssatz 
für die magnetische Aufzeichnung [15]. Er gestattet, 
die an sich ziemlich komplizierte Einwirkung einer 
magnetischen Aufzeichnung auf einen beliebig ge- 
formten Magnetkopf durch zwei einfache Funktionen 
auszudrücken: Die Signalfunktion der Magnetisierung 
auf der Schicht, bewertet mit der für den vorhandenen 
Abstand gültigen H,-Kurve, der Einflußkurve des 
Kopfes. 


ADFElektrischies 
vorgang 


Analogon zum Lese- 


Der Elementarvorgang bei der magnetischen Wie- 
dergabe läßt sich auch folgendermaßen beschreiben: 
Ein Stück Magnetschicht, in dem gerade die Magneti- 
sierungsrichtung umspringt (Bild 11a), wirkt als Aus- 
trittsstelle von Feldlinien, also wie eine „magneti- 
sche Ladung“. Läuft diese „Ladung” aus dem Bereich 
eines Polschuhes an dem Lesekopfspalt vorbei zum 
anderen Polschuh, so wird in der Lesekopfwicklung 
ein Spannungsimpuls (meßbar in Voltsekunden) er- 
zeugt, dessen Form der H,-Kurve in der betreffenden 
Entfernung entspricht. Für den Fall, daß der ganze 
Fluß ® erst in den einen, dann in den anderen Pol- 
schuh eintritt, gilt: 


Ir ©. 


Bild 11 zeigt dazu das elektrische Analogon: Eine 
elektrische Ladung @, z.B. ein Elektron, fliegt am 
Rand eines Plattenkondensators vorbei von einem 
Beleg zum andern. Sie induziert in dem angeschlosse- 


Q.1=JIdt 


D-Omagnz/Udt 


Bild 11. Zusammenhang zwischen dem Weg 
a) der magnetischen Ladung und dem induzierten 
Spannungsimpuls 
b) der elektrischen Ladung und dem influenzierten 
Stromimpuls 


nen Kreis einen Stromstoß (meßbar in Amperesekun- 
den). Entsprechend gilt: 


. rah=io, 


Auch hier hat der induzierte Impuls den gleichen Zeit- 
verlauf, den die E,-Kurve des erregten Auskoppel- 
spaltes längs des Ladungsweges angibt. Diese Spalt- 
felder von Kondensatoren haben die gleiche Bedeu- 
tung beim Steuern oder beim Auskoppeln der Lei- 
stung von Elektronenstrahlen in Triftröhren, die das 
Spaltfeld des Magnetkopfes beim magnetischen Auf- 
nahme- und Wiedergabevorgang hat. 
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Vergleich des gewöhnlichen mit dem reflektierten binären Code 


bei der Übertragung von Signalen mit Pulsecodemodulation 
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In der Pulscode-Modulationstechnik sind zwei binäre Codearten wegen ihrer leichten 
Realisierung hervorzuheben: der natürliche oder auch gewöhnliche und der reflektierte oder 
Gray-Code. Bei bestimmten Anwendungen ist es sinnvoll, das Signal senderseitig im Gray- 
Code zu erzeugen, es in den gewöhnlichen binären Code umzuwandeln und im Empfänger 
in dieser Form zu decodieren. Da der Code entweder auf der Senderseite oder auf der 
Empfängerseite umgewandelt werden kann, soll untersucht werden, ob eine der beiden 

Codearten hinsichtlich Verzerrungen bei der Übertragung günstiger ist. 


Der Signal-Geräusch-Abstand für das Modulationsgeräusch steigt mit zunehmender Zahl n 
der Codeelemente pro Codezeichen, ist jedoch unabhängig von der Codeart und bei gleich- 
mäßiger Amplitudenverteilung etwas größer als bei einem Signal mit Gaußscher Amplituden- 
verteilung, die z.B. für den Signalverlauf eines trägerfrequent gebündelten Vielkanalsystems 

mit großer Kanalzahl vorliegt. 

Der Signal-Geräusch-Abstand für das Übertragungsgeräusch wird als Funktion der Über- 
gangswahrscheinlichkeit p, daß im Verlauf der Übertragung des codierten Signals durch Ver- 
zerrungen die Wertigkeit eines Codeelementes geändert wird, abgeleitet. Er ist weiterhin 
bei gleichmäßiger Amplitudenverteilung für n >4A konstant und mit dem gewöhnlichen 
binären Code größer als mit dem Gray-Code. Bei Gaußscher Amplitudenverteilung wird er 
mit zunehmender Zahl n der Codeelemente pro Codezeichen kleiner und ist für den gewöhn- 

lichen binären Code kleiner als für den Gray-Code. 


Der gesamte Signal-Geräusch-Abstand ist für einen festen Wert von p bei gleichmäßiger 
Amplitudenverteilung mit dem gewöhnlichen binären Code, bei Gaußscher Amplitudenver- 
teilung jedoch mit dem Gray-Code größer (p<<1). 


In pulse code modulation techniques two binary code types deserve particular attention 
because of the ease with which they can be realized, viz. the natural or conventional code 
and the inverted or Gray code. In certain applications it is advantageous to produce the 
signal at the transmitting end in the Gray code, convert it into the conventional binary 
code, and decode it at the receiving end in this form. Since the code can be converted either 
at the transmitting or at the receiving end, it is to be investigated whether one of the two 

code types is superior in transmission with respect to distortion. 

The signal-to-noise ratio for the modulation noise rises with increasing number n of digits 
per code group, but is independent of the type of code and, with a uniform amplitude 
distribution, slightly greater than with a signal with Gaussian amplitude distribution, which 
is encountered, for instance, for the signal function in a multichannel system of high capa- 

city with frequency-division multiplexing. 


The signal-to-noise ratio for the transmission noise is derived as a function of the 
transition probability p that the state of a digit is changed by distortion as the signal is 
traveling along its path. This ratio is further constant with a uniform amplitude distribution 
for n >4 and with the conventional binary code it is greater than with the Gray code. With 
a Gaussian amplitude distribution it decreases with increasing number n of digits per code 

group and is smaller for the conventional binary code than for the Gray code. 


The intercomparison of the two code types reveals that, for a fixed value of p and a 
uniform amplitude distribution, the total signal-to-noise ratio is greater with the conven- 
tional binary code while with a Gaussian amplitude distribution it is greater with the Gray 

code (p <<I1).. 


Der nleitun,g Die PCM nimmt unter den Pulsmodulationsarten 


Zur Übertragung von Signalen, insbesondere auf 
Hohlleitern, ist die Pulscodemodulation (PCM) ein 
geeignetes Modulationsverfahren [1—8]. Der Vorteil 
der PCM gegenüber anderen Verfahren, Störungen 
und Verzerrungen des Signals, die einen bestimmten 
Wert nicht überschreiten, durch Regeneration der 
Pulse im Verlaufe der Übertragung immer wieder 
ausschließen zu können, muß zwar mit dem Aufwand 
breiterer Frequenzbänder für die Übertragung bezahlt 
werden; diese stehen jedoch in der Zentimeter- und 
besonders in der Millimeterwellentechnik zur Ver- 
fügung. 


eine Sonderstellung ein: Das zu übertragende Signal 
wird nicht nur, wie bei den anderen Pulsmodulatıons- 
arten, zeitlich quantisiert — gegeben durch das Ab- 
tasten mit einer Frequenz, die mindestens doppelt so 
hoch wie die höchste Signalfrequenz ist —, das zu 
übertragende Signal wird auch in der Amplitude 
quantisiert, indem jeweils einem bestimmten Ampli- 
tudenintervall des Signals ein Codezeichen zugeord- 
net wird. Ein derartiges Codezeichen besteht in seiner 
einfachsten Form aus einer Folge von „Ja-Nein”-Im- 
pulsen; die Zusammenstellung dieser Elemente zu 
Codezeichen führt zu einem binären Code. Mit n 
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Br 


Codeelementen lassen sich 2” verschiedene Code- 
zeichen zusammensetzen, denen ebensoviel Ampli- 
tudenstufen zugeordnet werden können. Diese Zu- 
ordnung wird durch die Codeart festgelegt. Aus den 
(2")! Möglichkeiten derartiger Zuordnungen sind zwei 
wegen ihrer Vorteile bei der Realisierung hervorzu- 
heben. Sie ergeben den gewöhnlichen binären Code 
und den reflektierten binären Code, der, wie im fol- 
genden, auch Gray-Code genannt wird, da F. Gray 
seine Anwendung bei der PCM vorgeschlagen hat. 

In Bild 1 links sind für 2'= 16 Amplitudeninter- 
valle, die als Amplitudenstufen O0 bis 15 durchnume- 
riert sind, die zugeordneten Codezeichen für beide 
Codearten aufgezeichnet. Die Codezeichen bestehen 


Amplituden- Gewöhnlicher av enge Amplituden 
stufe / binärer Code y senderseitig x(/) 
8) b) 

Te 0001 +%%w 
1k 01 10.008 + + 139 u 
13 1 0 4 4 ar 0 4 ++11p u, 
12 a Dee ++ 9% 
41 AR DS a re 2: 
10 01-81 1 1 rt 800, 
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3 20020 07.200. re Yaly 
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1 1,0070 1020er + -1%p %p 
0 DEOROO 00200 1-19 %ı 
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Codeelement Codeelement 


aus n = 4 Elementen; ein Ja-Impuls ist durch eine 
Eins, ein Nein-Impuls durch eine Null angedeutet. 
Zwischen Codezeichen und Numerierung der Amplituden- 
stufen bestehen folgende mathematischen Beziehungen: Bei 
dem gewöhnlichen binären Code, der auch als natürlicher 


Code bezeichnet wird, sind die Einsen und Nullen die 
n 


Koeffizienten a, einer Potenzreihe u many denen 

vol 
Betrag dem Zahlenwert der jeweiligen Amplitudenstufe 
entspricht. Beim Gray-Code sind es die Koeffizienten zu 
den Werten 2” — 1; die Glieder mit a, = 1 ergeben, mit dem 
größten Wert 2” — 1 positiv beginnend, mit abwechselndem 
Vorzeichen zusammengezählt den Zahlenwert der Ampli- 
tudenstufe. 

Beide Codearten haben hinsichtlich Codierung und 
Decodierung eines Signals Vorteile und Nachteile. So 
ist es bei manchen Codiereinrichtungen wünschens- 
wert, daß sich zur Vermeidung von Fehlern beim 
Übergang von einer Amplitudenstufe zur benach- 
barten im zugehörigen Codezeichen nur ein Code- 
element ändert. Diese Bedingung erfüllt im Gegensatz 
zum gewöhnlichen binären Code der Gray-Code. Eine 
im Gray-Code codierte Zeichenfolge wiederum hat 
den Nachteil, daß sie sich nicht direkt decodieren läßt; 
sie wird deswegen vorher in den gewöhnlichen 
binären Code umgesetzt, was technisch möglich ist”). 

Bei der Umsetzung sehr breitbandiger Signale, z.B. 
eines trägerfrequent gebündelten Signals mit vielen 


*) Anmerkung: Über die beiden Codearten sowie über weitere Fragen 
zur PCM wird ausführlicher in [9] berichtet. 


Kanälen in PCM wird es aus Gründen, die im vorigen 
Absatz angedeutet wurden, wahrscheinlich günstiger 
sein, das PCM-Signal im Gray-Code zu erzeugen. Bei 
oberflächlicher Betrachtung scheint es gleichgültig zu 
sein, an welcher Stelle im Verlaufe der Übertragung 
das Signal vom Gray-Code in den gewöhnlichen bi- 
nären Code umgesetzt wird; entweder wird das 
Signal mit senderseitigem Umsetzer im gewöhnlichen 
binären Code übertragen, oder es wird im Gray-Code 
übertragen und empfängerseitig in den gewöhnlichen 
binären Code umgesetzt. 


Es soll nun untersucht werden, ob eine der beiden 
Codearten hinsichtlich Verzerrungen bei der Über- 
tragung günstiger ist. 


Amplituden 
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Bild 1. Codeschema a) für den gewöhnlichen binären Code, 
b) für den Gray-Code mit einem Beispiel für entsprechende 


Übergangswahrscheinlichkeiten 


22 Diais= Mio-diubattTonsgzenau sich 


Die Ergebnisse der folgenden Untersuchungen sind 
zwar unabhängig von der Codeart. Sie sollen trotz- 
dem vorausgeschickt werden, weil sie bei einer ver- 
gleichenden Betrachtung mit dem Übertragungs- 
geräusch vorausgesetzt werden müssen. 


Es seien z. B. viele trägerfrequent gebündelte 
Sprachsignale als Primärsignal gegeben. Dieses wird 
mit einer Codiereinrichtung in ein Sekundärsignal 
umgewandelt, das als eine Folge von Ja-Nein-Impul- 
sen übertragen wird. Auf der Empfängerseite wird 
das Sekundärsignal mit einer Decodiereinrichtung 
wieder in ein Primärsignal zurückverwandelt. Dieses 
zurückgewonnene Primärsignal wird nicht gleich dem 
sendeseitig vorgegebenen Primärsignal sein. Die Ab- 
weichungen, die durch den Codier- und Decodiervor- 
gang bedingt sind, sollen als Modulationsgeräusch zu- 
sammengefaßt werden. Ausführlicher haben darüber 
bereits G. Bosse [10] und V. M. Shtein [11] berichtet. 
Die Berechnungen sollen daher hier nur zusammen- 
fassend aufgestellt werden. 


a) Berechnungen für gleichmäßige Amplitudenvertei- 
lung des Primärsignals 


Bei gleichmäßiger Amplitudenverteilung des Primär- 
signals, d.h., wenn alle möglichen Amplitudenwerte 
des Signals im Mittel gleich oft vorkommen, wird 
diesem durch die endliche Anzahl der Quantisierungs- 
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stufen eine Fehlerspannung überlagert, die eine Ge- 
räuschleistung 

1 
Din 


zur Folge hat. Entsprechend Bild 1 ist uno gleich dem 
Spannungswert eines Amplitudenintervalls. Die im 
Empfänger wiedergewonnene Signalleistung des Pri- 
märsignals ist 


No = 2 (1) 


sS= —.— m. (2) 


Damit ist das Leistungsverhältnis von Signal zu Mo- 
dulationsgeräusch bei gleichmäßiger Amplitudenver- 
teilung 

5 _ Ze 

N 2 Ir (3) 
Der entsprechende Signal-Geräusch-Abstand ist in dB 
in Bild 2 in Abhängigkeit von der Elementezahl n des 
Codes aufgetragen. 


2 4 6 8 10 


S 
Bild 2. Signal-Geräusch-Abstand N bei gleichmäßiger 


Amplitudenverteilung, maximaler Signal-Geräusch-Abstand 
S 
on) bei Gaußscher Amplitudenverteilung und 
No + Np/max 
optimales Aussteuerverhältnis « als Funktion der Anzahl n 
von Codeelementen pro Codezeichen 


b) Berechnungen für Gaußsche Amplitudenverteilung 
des Primärsignals 


Der Signalverlauf eines trägerfrequent gebündelten 
Vielkanalsystems entspricht mit zunehmender Kanal- 
zahl immer mehr dem eines entsprechend breitban- 
digen Rauschens. Die Amplitudenverteilung der 
Signalspannung ist dann nicht mehr gleichmäßig, son- 
dern eine Gaußsche: 


(4) 


Durch die endliche Größe der Amplitudenintervalle 
kann bei gegebener Anzahl nur eine maximale 
Signalspannung u, erfaßt werden. Für sämtliche dar- 
über hinausgehende Amplituden des Primärsignals 
tritt eine Begrenzung ein, die eine zusätzliche Ge- 
räuschleistung zur Folge hat. Diese ist in erster Nähe- 
rung RL 

NB => uPett iR : { 6) 


\x a? 
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worin uet gleich dem Effektivwert der Signalspan- 


nung und a = Fe ist. Bei n Codeelementen liegen 
eff 


zwischen den 2” Amplitudenstufen 2” —1 Ampli- 
tudenintervalle, so daß 
1 

ug ist. 6 
5 0 (6) 
Mit (1), (5) und (6) erhält man für das Leistungsver- 
hältnis von Signal zu Modulationsgeräusch bei Gauß- 
scher Amplitudenverteilung 


S 1 
No+NE 2, BES 20 


3 (22-1)? 


Da mit zunehmenden Werten von a der durch die 
Quantisierung bedingte Signal-Geräusch-Abstand 
kleiner, der durch die Begrenzung bedingte Abstand 


jedoch größer wird, gibt es für — ein Maxi- 


No + N5 
mum, das durch die Beziehung 


bestimmt ist. Damit wird 


oz 9) 


| 8 x 
Nat Ns max 


S 
No + Ns 
keit von n für n = 1 bis 10 aufgetragen. Die zugehöri- 
gen Signalspannungen sind 


In Bild 2 sind « und | ) in dB in Abhängig- 
max 


1 DE] 
u 
[0 


2a ne 


Een = 


worin a als Funktion von n nach (8) einzusetzen ist. 


Die Signal-Geräusch-Abstände steigen mit größer 
werdendem n beider Gaußschen Amplitudenverteilung 
ähnlich wie bei der gleichmäßigen Amplitudenvertei- 
lung an, sind jedoch bei der Gaußschen Amplituden- 
verteilung um 4 bis 9 dB kleiner. 


3. Das Übertragungsgeräusch 


Wird im Verlaufe der Übertragung das in Ab- 
schnitt2 definierte Sekundärsignal so verzerrt, daß 
die empfangene Folge von Ja-Nein-Impulsen nicht 
mehr mit der vom Sender abgegebenen identisch ist, 
so wird auch das im Empfänger zurückgewonnene 
Primärsignal nicht mehr mit dem auf den Sender ge- 
gebenen übereinstimmen. Die so verursachten Ab- 
weichungen des Primärsignals wollen wir mit Über- 
tragungsgeräusch bezeichnen. 


Fehlerhafte Veränderungen des Sekundärsignals 
treten z.B. auf durch Phasen- und Dämpfungsverzer- 
rungen, durch Mitfluß in Hohlleitern und durch das 
Rauschen der Übertragungselemente. Sie können 
weitgehend wieder beseitigt werden, indem auf dem 


Übertragungswege Regeneratoren für das PCM-Signal 


zwischengeschaltet werden. In Bild3 ist ein Beispiel 
eines derart verzerrten Signals abgebildet. Das Signal 
darf nur soweit verzerrt sein, daß es die eingezeich- 
neten Quadrate immer noch in derselben Weise um- 
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schlingt wie das ursprüngliche Signal, sonst treten 
Fehler auf (siehe 6. Codeelement in Bild 3). 


4 Ja-Zustand 


wo -“--1--Nein-Zustand 


Codeelement 


Bild3. Fehlerhafte Regenerierung des Sekundärsignals als 


Folge zu großer Übertragungsverzerrungen: 
Sekundärsignal ohne Übertragungsverzerrungen 

—.—.—.— Sekundärsignal mit Übertragungsverzerrungen 

fehlerhaft regeneriertes Sekundärsigna! 


Die Größe der eingezeichneten Quadrate ist ein Maß für 
die Güte des Regenerators. Der Abstand zweier waage- 
rechter Seiten wird durch die Güte des Amplitudenregene- 
rators, der Abstand zweier senkrechter Seiten durch die 
Güte des Phasenregenerators bestimmt. Führt der verzerrte 
Signalverlauf durch ein Quadrat, so ist die Entscheidung 
im Regenerator unsicher, ob das regenerierte Signal an 
dieser Stelle fehlerhaft ausfällt oder nicht. Beim idealen 
Regenerator schrumpft das Quadrat zu einem Punkt zu- 
sammen, der in der Mitte des Quadrates liegt. 

Die Güte desRegenerators und der Grad der Signal- 
verzerrungen auf dem Übertragungsweg bestimmen 
den Mindestabstand zwischen zwei Regeneratoren auf 
der Strecke. Um die Anzahl von Regeneratoren mög- 
lichst klein zu halten, nimmt man in Kauf, daß auf 
eine bestimmte Anzahl von Codezeichen einmal ein 
fehlerhaft regeneriertes fällt. 


4. Signal-Geräusch-Abstand des emp- 
fangsseitigen Primärsignals, 
bedingtdurchdasÜbertragungs- 
geräusch 


a) Allgemeiner Ansatz nach H. F. Mayer 


Für den durch das Übertragungsgeräusch gegebenen 
Signal-Geräusch-Abstand des Primärsignals hat H. F. 
Mayer einen allgemeinen Ansatz gegeben [12]. 


Es sei p die Wahrscheinlichkeit, daß im Verlaufe 
der Übertragung des Sekundärsignals die Wertigkeit 
eines Codeelementes geändert wird, aus einem Ja- 
Impuls also ein Nein-Impuls wird oder umgekehrt, 
und q die Wahrscheinlichkeit, daß im Verlaufe der 
Übertragung des Sekundärsignals die Wertigkeit 
eines Codeelementes bestehen bleibt. Es ist dann 
pt q=1. Bei geräuschfreier Übertragung wird p = 0 
und qg=1, bei unendlichem Geräush p=q=1/2. 
Ändert sich bei «4 Elementen eines aus n Elementen 
bestehenden Codezeichens die Wertigkeit, und bei 
n — u Elementen nicht, so ist die Wahrscheinlichkeit 
dafür p#  gq2T#, 

In Bildi sind als Beispiel die Übergangswahr- 
scheinlichkeiten für die senderseitige Amplitude 
x (i) = +, 
eingetragen, wobei die Kolonne unter a) für den ge- 
wöhnlichen binären Code und unter b) für den Gray- 
Code gilt. 

Ist p (i) die Wahrscheinlichkeit, daß eine Amplitude 
x (il) gesendet wird, dann ist die Leistung auf der 
Senderseite Se onl)e2- N (11) 

1 


up in die empfängerseitige Amplitude y (k) 


Ist pi(k) allgemein die Übergangswahrscheinlich- 
keit, daß die Eingangsamplitude x (i) in die Ausgangs- 
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amplitude y (k) übergeht, dann ist die Leistung auf 
der Empfängerseite 
P=2pW)Zpik)y*(k). 


1 


(12) 


Die Übertragung wird als verzerrungsfrei betrachtet, 
wenn 
 y)=m'x(h (13) 
ist. 
Aus einer Bestimmung des Minimums für die Ge- 
räuschleistung N* läßt sich der Korrekturfaktor 
zpÜW)x()Zpi(k)'y(k) 
me i an 
S 
berechnen. Damit wird das Signal-Geräusch-Verhält- 


nis am Ausgang 


(14) 


55 mies 


= een, 1 
Ne ER nn 


b) Berechnung für gleichmäßige Amplitudenverteilung 
Bei gleichmäßiger Amplitudenverteilung wird P=S; 
damit geht (15) über in 
s* saR.y (16) 
N“ men 


Für den gewöhnlichen binären Code ist nach [12] 


m=q-p=1-2p. (17) 
Das Signal-Geräusch-Verhältnis wird damit 
S” 1-4p+t4p? 
DET ERS (18) 


: NE AB ap? 
Der Signal-Geräusch-Abstand für den gewöhnlichen 
binären Code bei gleichmäßiger Amplitudenverteilung 
ist also unabhängig von der Zahl n der Codeelemente 
113]. 

Für p<1 — in der Praxis muß p etwa gleich 10° 


sein, wie noch gezeigt wird — gilt die Näherungs- 
lösung 
NL (19) 
NOIMADN 


Beim Gray-Code dagegen läßt sich m durch ein Poly- 
nom n-ten Grades für p ausdrücken: 


m=23(-1,aPp. 
v=04 
Die Koeffizienten a, sind in der Tabelle 1 für n=1 
bis 8 aufgeführt. 


(20) 


Tabelle 1. Koeffizienten a, der Polynome für m nach (20) 
für den Gray-Code 


n ay a, dp dA ay ds (7; a Ag 
a 2 
Be 12 4 
5 5 
54 28 8 
u 21 21 21 
224 136 64 16 
Res: 85 85 85 
910 592 336 144 32 
ST 3 331 Se aaju aa. 3u1 
3640 2412 1520 816 320 64 
5 1865 Tees 1365 1365 1365 
14562 9692 6344 3856 1952 704 128 
a gs 5461 5461. 5261 5461 561 5461 
58252 38816 25728 16544 9664 4608 2536 256 
8 1 H1845 21845 21845 21845 21845 21845 21845 21845 
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Für p <1 gilt die Näherungslösung 


32 1 


I — 21) 
N“ 2aıp ( 


worin aı jetzt eine Funktion der Codeelementezahl n 
ist. 


a 


N) : 
In Bild4 ist der Signal-Geräusch-Abstand N* mit 


p = 10° nach (19) für den gewöhnlichen binären Code 
und nach (21) für den Gray-Code in Abhängigkeit von 


+45 


dB AH 4 10111 


N 
+43 De, — 


———  — — 


Ir 
NS extrapaliert 


+37+ _— 


+35 


2 4 6 8 10 


Bild 4. Durch das Übertragungsgeräusch bedingter Signal- 


Geräusch-Abstand N* bei einer Übergangswahrscheinlich- 


keit von p = 10° als Funktion der Anzahl n von Code- 
elementen pro Codezeichen: 

bei gleichm. 
Amplituden- 
verteilung 
bei Gaußscher 
Amplituden- 
J verteilung 


für den gewöhnlichen binären Code 
“ für den Grav-Code 


für den Gray-Code \ 
für den gewöhnlichen binären Code 


a er 
der Codeelementezahl n bei gleichmäßiger Amplitu- 
denverteilung aufgetragen (obere Kurven). Er ist für 
den gewöhnlichen binären Code mit 44 dB konstant. 
Für den Gray-Code ist er mit n = 1 noch gleich groß, 
wird mit größer werdendem n schnell kleiner und ist 
ab n=4 konstant 42,7dB. Der Signal-Geräusch-Ab- 
stand ist also für den Gray-Code um 1,3dB kleiner 
als für den gewöhnlichen binären Code. Dies gilt auch 
für andere Werte von p, solange p <1 ist. Die Ab- 
szissenwerte werden dann entsprechend linear ver- 
schoben. 


c) Berechnung für Gaußsche Amplitudenverteilung 


In Analogie zu Abschnitt 2b sollen das Übertra- 
gungsgeräusch und der entsprechende Signal-Ge- 
räusch-Abstand für Gaußsche Amplitudenverteilung 
berechnet werden. Da die Wahrscheinlichkeit p (i) , 
daß eine Amplitude x (i) auftritt, nicht mehr konstant 
ist, ist auch nicht mehr P=S$, und wir müssen in (15) 
P und m durch die allgemeinen Ansätze (12) und (14) 
ersetzen. 


Wie in Abschnitt 4a gezeigt wurde, haben die Über- 
gangswahrscheinlichkeiten p; (k) bei einem Code mit 
n Elementen die Form p“ q?”“, wobei u alle Werte 
von O bis n annimmt. Damit läßt sich (12) in folgende 
Reihe entwickeln: 


P=qTS+pq”!rp(i) Zy (kı) + Glieder höherer 
2 x Ordnunginp. (22) 


Unter y;(kı) sind hier diejenigen Amplitudenwerte 
y (k) zu verstehen, die in der Amplitudenstufe i mit 
der Übergangswahrscheinlichkeit p qg"”! behaftet sind. 
Nehmen wir wiederum an, daß p $1 ist, so ergibt 
sich mit q=1-p für (22) eine Näherungslösung 


P=(1-np)S+tp:p(i)Zy?(kı). (23) 
i k 
Ebenso erhält man 
Epl)x(i) X yi(kı) 
ee 2 : (24) 


Unter Berücksichtigung der in Bild1 angegebenen 
Werte für die Amplituden x (i) ist mit (10) 


(25) 


sS=N en ne: 
Z2p ED Zu Z—iT, 0. 


(23), (24) und (25) in (15) eingesetzt, ergibt für den 
Signal-Geräusch-Abstand die Näherungslösung 


Du 2 

Q# | 2 = u” 
ee (26) 

N” pzpÜ)us 

mit 
ur )= 2x) - yi(kı))?. (27) 
k 
Beim, gewöhnlichen binären Code ist 
2 . 1 2 

Us () = (4 — 1) ug“ (23) 


unabhängig von der Amplitudenstufe i [14], so daß 
(26) für die Gaußsche Amplitudenverteilung übergeht 
in 
Ss? 1 
a SEEN ET 29 
N* Alzustallire, Ge 
el 
Zoe ms 
Bei gleichmäßiger Amplitudenverteilung ist in dieser Ab- 
leitung (25) durch (2) zu ersetzen, so daß (26) nicht in (29), 
sondern in (19) übergeht. Die Lösung für die gleichmäßige 
Amplitudenverteilung (19) kann also auch aus dem Ansatz 
für beliebige Amplitudenverteilung (26) herausgefunden 
werden. 


Beim Gray-Code ist us.” (i) nicht mehr unabhängig 
von der Amplitudenstufe i. Infolge des geordneten 
Aufbaus des Codes liegt in der Folge der Summenbil- 
dungen Y eine bestimmte Gesetzmäßigkeit, die sich 

k 
durch Summen von Fourierintegralen ausdrücken 
ließe. Da mit größer werdendem n die quantitative 
Auswertung zur Ergebnisbildung mit dieser Methode 
wahrscheinlich nicht weniger kompliziert ist, wurden 
die Summenwerte durch einzelne numerische Additio- 
nen gefunden. 


Zur Berechnung des Signal-Geräusch-Abstandes 
nach (26) wurde zunächst bei jedem einer bestimmten 
Amplitudenstufe i entsprechenden Codezeichen jedes 
Codeelement einmal in seiner Wertigkeit geändert, 
die Amplitudenwerte der neugewonnenen Code- 
zeichen y; (kı) wurden bestimmt und die Unterschiede 
zwischen dem. ursprünglichen Amplitudenwert x (i) 
und den neuen Werten quadriert. Die Summe dieser 
Quadrate ist dann us“ (i). 
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Ein Berechnungsbeispiel für die Amplitudenstufe 
i=10 im Gray-Code mit n=4 Elementen wird in 
Tabelle 2 gegeben. 


Tabelle 2. Berechnungsbeispiel für u, (i) 


Ursprüng- 
liches bzw. Amplitude ; ; 2 
— y;(k x(i) — y;(k 
fehlerhafte |x(i) bzw.y; (k}) x) —yslaı) |) Tystkol 
Codezeichen 
5 
1 let +7 a en 
7 
0 1 1 1 Te 2 Up Dr? Up 1ug 
1 3 © 
1208121 rn) +1 1 up? 
11 
A +72 — 31 guy 
5 , 
IE) 2% 25.U) 25 ug: 


2 [x (i) - yi (kı)? = us (i) =36 u 
k 


In Bild5 sind auf der Abszisse die Amplitudenstu- 
fen i des Amplitudenbereiches für n=4, 6 und 8 auf- 
getragen. Der Amplitudenbereich ist der Anzahl der 
Amplitudenstufen entsprechend mehr oder weniger 


2 
u 
fein unterteilt. Auf der Ordinate = 3 in dB auf- 
st 
getragen. Die Zugehörigkeit der Kurven zur jeweili- 
gen Einteilung des Amplitudenbereiches ist aus der 
Maschenweite der Kurvenpunkte zu ersehen. 


Während sich für den gewöhnlichen binären Code 
parallele Geraden ergeben, zeigen die Kurven für den 
Gray-Code in der Mitte des Amplitudenbereiches ein 
relatives Minimum; sie steigen nach beiden Seiten hin 
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an, um dann nach äußeren Amplitudenstufen hin wie- 
der stark abzufallen. Interessant ist, daß die Kurven, 
abgesehen von einer mit größer werdendem n zuneh- 
menden Feinstruktur, gleichförmig verlaufen. 


Bei Gaußscher Amplitudenverteilung des Signalver- 
laufes entsprechend (4) kommen die den großen Am- 
plitudenwerten entsprechenden Amplitudenstufen 
sehr viel seltener vor als die des mittleren Bereiches. 
Die seltener vorkommenden äußeren Amplitudenstu- 
fen sind beim Gray-Code zwar mit kleineren Werten 


2 
u 
2 behaftet als beim gewöhnlichen binären Code, 
Ust 1 
jedoch sind die sehr viel häufiger vorkommenden 
mittleren Amplitudenstufen beim Gray-Code mit grö- 


2 
UÜeff 
ßeren Werten - 


Ust 
binären Code. Zur Berechnung für Gaußsche Amplitu- 
denverteilung geht (26) über in : 


behaftet als beim gewöhnlichen 


re ee 
0) 


worin Ax= ? (i) nach (27) analog zum Be- 


: 2 ‚[ *& 5 
rechnungsbeispiel in Tabelle 2, und für ® Br == die 
erste Ableitung des Gaußschen Fehlerintegrals an der 


Xi } & 
—- einzusetzen sind. 
eff 


Stelle 


s= 
In Bild4 ist der Signal-Geräusch-Abstand N* mit 
p = 10°” bei Gaußscher Amplitudenverteilung für den 
gewöhnlichen binären Code entsprechend (29) und für 
den Gray-Code entsprechend (30) in Abhängigkeit 
von der Elementezahl n aufgetragen (untere Kurven). 


8 
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Bild 5. — als Funktion der Amplitudenstufe i für den gewöhnlichen binären Code und den Gray-Code bei n = 4, 


ur (i) 


6 und 8. 
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Die Werte für N* sind bei beiden Codes kleiner als 


die entsprechenden bei gleichmäßiger Amplitudenver- 
teilung und zeigen mit zunehmendem n fallende Ten- 
denz. Das ist in erster Linie dadurch bedingt, daß mit 
größer werdendem n der Wert für a nach (8) ansteigt 
(siehe auch Bild 2). Im Gegensatz zur gleichmäßigen 
Amplitudenverteilung sind mit der Gaußschen Ampli- 
tudenverteilung die Signal-Geräusch-Abstände für den 
Gray-Code bis zu 2,1 dB größer als für den gewöhn- 
lichen binären Code. 


5. Vergleich der Signal-Geräusch- 
AbständefürdasModulations- 
gerausehundfürdasUÜbertragungs- 
Gier au sic hmitsehlußtolgerung tur 
dieüübergangswahrscheinlichkeitp 


Ein Vergleich der Signal-Geräusch-Abstände für das 
Modulationsgeräusch nach Bild 2 mit den entsprechen- 
den Signal-Geräusch-Abständen für das Übertragungs- 
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Bild 6. Erforderliche Übergangswahrscheinlichkeiten p als 
Funktion der Anzahl n von Codeelementen pro Codezeichen: 
PR für den Gray-Code } bei Gaußscher Ampli- 


N+ für den gewöhnlichen binären Code tudenverteilung 


+ für den gewöhnlichen binären Code \ bei gleichm, Ampli- 
* Re F 
NxX für den Gray-Code j 


tudenverteilung 


geräusch nach Bild 4 zeigt, daß sie für n=8 etwa in 
derselben Größenordnung liegen. Dabei ist zu berück- 
sichtigen, daß p = 10° für die Kurven nach Bild 4 an- 
genommen wurde. Im übrigen zeigen die Kurven nach 
Bild 2 stark steigende, nach Bild 4 jedoch gleichblei- 
bende bis fallende Tendenz. 


Geht man davon aus, daß die Signal-Geräusch-Ab- 
stände für das Modulationsgeräusch festliegen, so ist 
es sinnvoll, danach zu fragen, wie groß p sein muß, 
damit der gesamte Signal-Geräusch-Abstand nicht we- 
sentlich über dem nur für das Modulationsgeräusch 
geltenden liegt. Unter der Voraussetzung, daß der ge- 
samte Signal-Geräusch-Abstand durch das Übertra- 
gungsgeräusch nur um 1dßB kleiner wird als der 
Signal-Geräusch-Abstand für das Modulationsgeräusch 
allein, zeigt Bild 6 die dazu erforderlichen Werte für 
die Übergangswahrscheinlichkeit p als Funktion der 
Anzahl n von Codeelementen pro Codezeichen für die 
4 zuvor diskutierten Fälle: den gewöhnlichen binären 
Code und den Gray-Code, jeweils bei gleichmäßiger 
oder Gaußscher Amplitudenverteilung. 


Aus den Kurven ist ersichtlich, daß bei gleichmäßi- 
ger Amplitudenverteilung die Übergangswahrschein- 
lichkeiten p beim gewöhnlichen binären Code größer 
sein dürfen als beim Gray-Code; bei Gaußscher Am- 
plitudenverteilung ist es gerade umgekehrt. 


Für die Übertragung von etwa 1000 trägerfrequent 
gebündelten Sprachsignalen mittels PCM, wie sie für 
Hohlleiter in Frage kommen wird, interessieren die 
Fälle n=7 und n=8 bei Gaußscher Amplitudenver- 
teilung [10]. Hierfür ist der Signal-Geräusch-Abstand 
mit dem Gray-Code nach Bild4 um 2,3 dB größer als 
mit dem gewöhnlichen binären Code, so daß der Gray- 
Code zur Verwendung für die Übertragung günstiger 
ist als der gewöhnliche binäre Code. 


Die erforderlichen Werte für die Übergangswahr- 
scheinlichkeit p sind bei n=7 bzw. 8 für den Gray- 
Code 6,8:10°% bzw. 1,7:10%, für den gewöhnlichen 
binären Code 4,2 10° bzw. 1,0:10°, Damit ist auch 
die Annahme p <1 für die Näherungslösungen ge- 
rechtfertigt. 


6. Übertragung über mehrere 
Streckenabschnitte 


Die bisherigen Untersuchungen beschränkten sich 
darauf, die Geräusche für eine Übertragungsstrecke 
zu bestimmen, die für das Sekundärsignal nur einen 
Abschnitt enthält. Der Vorteil der PCM liegt aber ge- 
rade darin, auf der gesamten Übertragungsstrecke die 
Impulse des Sekundärsignals mehrmals von Störun- 
gen zu befreien, bevor das mögliche Übertragungs- 
geräusch ein bestimmtes Maß überschreiten kann. Da- 
durch tritt zwar eine gewisse Häufung der Fehler auf, 
denn ein Fehler, der mit der Übergangswahrschein- 
lichkeit pı im Streckenabschnitt 1 entstanden ist, wird 
im Streckenabschnitt 2 nur mit der Übergangswahr- 
scheinlichkeit pa wieder verschwinden; im Strecken- 
abschnitt 2 entstehen aber pa entsprechend viele neue 
Fehler. Es wird nun danach gefragt, wie groß bei einer 
aus r Abschnitten bestehenden Strecke die Übergangs- 
wahrscheinlichkeiten p, und g; für die gesamte Strecke 
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sind, wenn auf allen Streckenabschnitten die Größen 
p und q gleich sind. Mit einem Ansatz von H. F. 
Mayer [12] wird 


1 


Pr =— ) | JH. (31) 
2 vl 


v 


Daraus läßt sich q, = 1—p, berechnen. Für p < 1 folgt 
aus (31) die Näherungslösung 
Pr 02D0R (32) 
Das Modulationsgeräusch ist unabhängig von der 
Zahl der Streckenabschnitte, sofern das Sekundär- 
signal auf der Übertragungsstrecke nicht irgendwo, 
z.B. zur Signalabzweigung, vorübergehend in ein Pri- 
märsignal umgewandelt wird. 


7, Zusammenfassung 


Die Pulscodemodulation ist wegen ihrer günstigen 
Eigenschaften gegenüber Störungen auf dem Über- 
tragungswege ein geeignetes Verfahren zur Übermitt- 
lung von Signalen insbesondere auf Hohlleitern. 
Unter den vielen Zuordnungsmöglichkeiten der Code- 
zeichen, die in ihrer Aufeinanderfolge das Sekundär- 
signal bilden, zu den bestimmenden Amplitudeninter- 
vallen des primären Sendesignals sind zwei Codearten 
wegen ihrer leichten Realisierung hervorzuheben: der 
gewöhnliche binäre und der Gray-Code. Bei bestimm- 
ten Anwendungen ist es sinnvoll, das Sekundärsignal 
im Gray-Code zu erzeugen, es in den gewöhnlichen 
binären Code umzuwandeln und im Empfänger in die- 
ser Form zu decodieren. Da der Code entweder auf 
der Senderseite oder auf der Empfängerseite umge- 
wandelt werden kann, ergibt sich die Frage, mit wel- 
chem der beiden Codes sich Übertragungsstörungen 
und -verzerrungen auf das decodierte Empfangssignal 
stärker auswirken. 


Der Signal-Geräusch-Abstand für das Modulations- 
geräusch — das sind Abweichungen des primären 
Signals, die durch den Codier- und Decodiervorgang 
verursacht werden — ist abhängig von der Zahl n der 
Codeelemente pro Codezeichen, jedoch unabhängig 
von der Codeart, und bei gleichmäßiger Amplituden- 
verteilung etwas größer als bei Gaußscher Amplitu- 
denverteilung des primären Signals. Die Gaußsche 
Amplitudenverteilung liegt vor für den Signalverlauf 
eines trägerfrequent gebündelten Vielkanalsystems 
mit großer Kanalzahl. 


Der Signal-Geräusch-Abstand für das Übertragungs- 
geräusch — das sind Abweichungen des primären 
Signals, die durch Verzerrungen des sekundären Si- 
gnals bei der Übertragung verursacht werden — wird 
als Funktion der Übergangswahrscheinlichkeit p, daß 
im Verlaufe der Übertragung des Sekundärsignals die 
Wertigkeit eines Codeelementes geändert wird, ab- 
geleitet. Er ist weiterhin noch abhängig von der An- 
zahl n der Codeelemente pro Codezeichen und unter- 
schiedlich für die beiden Codearten bei beiden Ampli- 
tudenverteilungen. Unter der Voraussetzung, daß 
p<1 ist, läßt sich für den Signal-Geräusch-Abstand 
eine Näherungslösung angeben: 


Sr 1 4 
> (33) 
N“ a'p 


Der Wert für a wurde berechnet und ist in Tabelle 3 
für die verschiedenen Möglichkeiten eingetragen. 


Tabelle3. Zahlenwerte des Faktors a in (33) in Abhängig- 
keit von der Codeart bei verschiedenen Amplitudenvertei- 
lungen für n=1 bis 10. 


v = BR 23 4 Ss 6 7 8 Sl, 


Gleichmäßige Amplitudenverteilung 
GEW, Dim Eode AU TAr ESTATE A FAN STAAT A 
Gray-Code Ir era Dr 


Gaußsche Amplitudenverteilung 
Gew.pinz2@0des7487,9293211,1218,4715.9218, 652622272 
Gray-Code 7,4. 9,35.6,62 7,7.29,0. 10.281156. 13,2212,9216)6 


Danach ist für einen festen Wert von p der Signal- 
Geräusch-Abstand bei gleichmäßiger Amplitudenver- 
teilung mit dem gewöhnlichen binären Code, bei 
Gaußscher Amplitudenverteilung jedoch mit dem 
Gray-Code größer, so daß zur Übertragung träger- 
frequent gebündelter Sprachsignale hoher Kanalzahl 
der Gray-Code für die Übertragung günstiger ist. 


Damit in diesem Falle der gesamte Signal-Geräusch- 
Abstand den durch das Modulationsgeräusch beding- 


ten nicht mehr als um 1dB verkleinert, muß 
Pr 157-4108 fürn — 8'sem: 
Bei der Übertragung über mehrere Strecken- 


abschnitte häufen sich die Fehler; die Übergangs- 
wahrscheinlichkeit p, für eine aus r Abschnitten be- 
stehende Strecke ist in erster Näherung gleich dem 
--fachen der Übergangswahrscheinlichkeit p eines 
Streckenabschnittes. 
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Zusammenfassung: 


Die ständig steigenden Forderungen nach Frequenzkonstanz führen zur häufigen Anwendung 
besonderer Frequenzaufbereitungsschaltungen, die es ermöglichen, aus einer oder wenigen 
quarzgesteuerten Normalfrequenzen eine größere Anzahl von umschaltbaren Trägerfrequen- 
zen für Sender oder von Oszillatorfrequenzen für Empfänger zu erzeugen. Es gibt dazu eine 
große Anzahl von Schaltungsmöglichkeiten, so daß sich insbesondere derjenige, der sich 
nicht als ausgesprochener Spezialist auf diesem Gebiet zu betätigen hat, einer scheinbar 
verwirrenden Vielfalt gegenübersieht. Der Zweck dieser Arbeit soll es sein, an Hand einer 
gewissen Systematik die gemeinsamen Grundelemente solcher Anordnungen herauszu- 
arbeiten und den Aufbau aus Kombinationen derselben zu erläutern. 


The ever growing demands for frequency stability lead to the increasing adoption of special 
frequency synthesizer circuits which allow the production from one or a few crystal- 
controlled standard frequencies of a large number of switched carrier frequencies for trans- 
mitters or oscillator frequencies for receivers. A large number of possible connections exist 
for this purpose, so that in particular those who have to work in this field without being 
outright specialists are up against a seemingly puzzling variety of possibilities. On the basis 
of a certain systematic order this paper is to derive the common basic elements of such 
arrangements and explain their composition by suitable combination of these elements. 
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Obwohl man sıe als allgemein bekannt voraussetzen 
könnte, werden an den Anfang der Betrachtung aus 
Gründen der Vollständigkeit die zwei hauptsächlich 
in Betracht kommenden Schwingschaltungen gesetzt: 
LC (Spule—-Kondensator-)- und Quarzoszillatoren. 
Erstere gestatten, eine über einen Frequenzbereich 
einstellbare Frequenz mit geringer Konstanz zu erzeu- 
gen, letztere eine fast unveränderbare mit hoher Kon- 
stanz. 


JE 


Bild 1. LC-Oszillator 


Die Frequenz ist in der Hauptsache durch Induktivi- 
tät und Kapazität (den sog. Abstimmelementen) des 
Resonanzkreises der Schwingschaltung bestimmt. Sie 
ist durch mechanische (Drehkondensator, Variometer) 
oder elektrische (Halbleiterdioden, vormagnetisierte 


rung beträgt etwa 10° bis 2:10°/°C. 


Eisen- oder Ferritspulen, spannungsabhängige Kon- 
densatoren) Veränderung dieser Abstimmelemente 
über Frequenzbereiche bis zu 1:4 stetig veränderbar, 
größere Bereiche können durch Umschalten überdeckt 
werden. Die Frequenzinkonstanz bei Temperaturände- 
Inkonstanzen 
durch andere Einflüsse, z.B. Betriebsspannungsände- 
rung, sind weniger wichtig. 


Die verhältnismäßig große Inkonstanz der LC-Oszil- 
latoren beschränkt ihre Anwendungsmöglichkeiten auf 
einfache Empfänger sowie auf Mittel- und Langwellen- 
sender des Schiffsfunks. 


Die Frequenz von Quarzoszillatoren ist praktisch 
nicht veränderbar, dafür ist die Frequenzinkonstanz 
sehr gering. Sie liegt etwa bei 2-10° bis 
FIOTSETB: 

Für Quarzoszillatoren gibt es eine Reihe verschie- 
dener Schaltungsmöglichkeiten. Je nach Frequenz- 
bereich und der verlangten Genauigkeit sowie der zu- 
lässigen Quarzbelastung wird man eine der in Bild 2 
gezeigten Schaltungen verwenden. Sollen mit einem 
Quarz Frequenzen über etwa 20 MHz erzeugt werden, 
so verwendet man sog. Oberwellenquarze. Dabei wird 
die mechanische Schwingung auf der 3. oder 5. Ober- 
welle angeregt und die mechanische Grundschwingung 
des Quarzes gar nicht erregt. 
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Bild 2. Quarzoszillatoren 


a) Parallel-Resonanz 10 kHz—20 MHz 


b) Dreipoliger Quarz 1—50 kHz 


c) Serien-Resonanz 


d) Oberwellenquarz (Butler-Schaltung) 10—150 MHz 
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In die absolute Frequenzgenauigkeit eines Quarz- 
oszillators geht neben den Quarzeigenschaften noch 
die in der Schaltung parallele Kapazität ein, je nach 
der Öszillatorschaltung in verschiedener Größe. Man 
muß deswegen bei der Bestellung eines Oszillator- 
quarzes neben seiner Sollfrequenz auch die Parallel- 
kapazität der Schaltung angeben sowie ob der Quarz 
auf seiner Serien- oder seiner Parallelresonanz 
schwingen soll. Da die Parallelkapazität in der Schal- 
tung immer Streuungen aufweist, muß man sie bei 
Quarzoszillatoren hoher Genauigkeit abgleichen. Man 
„zieht“ dabei die Oszillatorfrequenz auf den verlang- 
ten Sollwert hin. Der Ziehbereich der Quarze liegt 
etwa bei 2: 10°” bis 1: 10%, 

Bei Quarzoszillatoren unter 0,5 MHz ist der Quarz- 
belastung besondere Beachtung zu schenken. Ver- 
wendet man Röhren als Schwingstufen, so wird der 
Quarz meist überbelastet, wenn man die Amplitude 
nur in der sonst bei Schwingschaltungen üblichen Art 
durch Gitterstrom begrenzt. Hier sind meist besondere 
Amplituden-Regelschaltungen erforderlich. 


Fordert man von einem Quarzoszillator über län- 
gere Zeit eine Frequenzinkonstanz unter 10°”, so muß 
man besondere Präzisionsquarze einsetzen. Diese wer- 
den normalerweise nur für 0,1, 1 und 5 MHz her- 
gestellt. Bei so hohen Genauigkeiten macht sich be- 
reits die Quarzalterung bemerkbar. Präzisionsquarze 
werden daher nach der Herstellung vorgealtert. Trotz- 
dem geht der Alterungsvorgang später noch weiter. 
Man muß dann die Frequenz von Zeit zu Zeit nach 
einem Frequenznormal nachziehen. Da die Alterung 
immer langsamer wird, können auch diese Überprü- 
fungen mit steigender Betriebsdauer immer seltener 
werden. 


Wegen der verhältnismäßig geringen räumlichen 
Größe der Quarze kann man sie in Thermostaten 
unterbringen, deren Innentemperatur auf 1°C genau 
konstant gehalten werden kann. Man hält dadurch die 
Schwankungen der Umgebungstemperatur vom Quarz 
fern und kann damit seine gesamte Frequenzinkon- 
stanz annähernd auf die Werte beschränken, die 
seiner Frequenzänderung bei einer Temperaturände- 
rung von 1°C entsprechen [16]. 


Die internationale Frequenzkonstanzforderung von 
3:10 [2] für Sender fester Dienste ist nur mit Quarz- 
steuerung erreichbar. Noch höhere Forderungen be- 
stehen für KW-Sender für F1-Betrieb mit kleinem Hub, 
Einseitenbandbetrieb ohne Frequenznachstimmung am 
Empfänger (etwa 10°°% # 20Hz) sowie für Rundfunk- 
und Fernseh-Gleichwellensender. Weitere Steigerung 
der Frequenzkonstanz wird in Zukunft erforderlich 
werden für Nachrichtensender und -empfänger auf 
1075 b1s#10: 13]: 


De Erzeugung. mehrerer hochkonstan- 
ter. Tragerfirequenzen 


In vielen Fällen kommt man mit einer einzigen, 
festen Quarzfrequenz aus, die einem HF-Kanal ent- 
spricht. Hierher gehören beispielsweise Rundfunk- und 
Fernsehsender, Frequenzumsetzer, Funkbaken und 
Einkanal-Festfrequenzempfänger. Um diese Frequenz 
hin und wieder ändern zu können, ist der Steuerquarz 
steckbar. 

Muß ein Sender oder Empfänger betriebsmäßig auf 
mehreren HF-Kanälen arbeiten können, so baut man 
mehrere Quarze ein, die umgeschaltet werden (Bild 3). 


-[ a Iter 
ae Ausgan 
: öchwing- 
all) schaltung 
Bild3. Umschaltbare Quarze 


Die Anordnung ist im allgemeinen bis zu etwa 20 HF- 
Kanälen vorteilhaft, wird in besonders gelagerten Fäl- 
len aber auch bis zu 150 HF-Kanälen mit Vorteil 
benützt. 


Ausgang 
_—> 


Bild4. Umschaltbare Vervielfachung 


2.1 Umschaltbare Vervielfachung 


Wenn die verschiedenen HF-Kanäle harmonisch zu- 
einander liegen, so können die Ausgangsfrequenzen 
vom selben Quarz durch Vervielfachung gewonnen 
werden. 


Dieses System wird bei KW-Schiffssendern ange- 
wandt. Mit steigender Vervielfachungszahl nimmt die 
Ausgangsleistung der Vervielfacher stark ab. Man 
geht daher selten über die Verfünffachung hinaus. 


Eine in ihrer physikalischen Wirkungsweise gleich- 
artige, in der praktischen Ausführung jedoch etwas 
abweichende Variante der umschaltbaren Verviel- 
fachung ist die Anwendung eines Verzerrers mit dar- 
auffolgendem, umschalt- oder durchstimmbarem Filter 
(Bild 5). Die Ausgangsspannung des Normalfrequenz- 


Normal- Filter 
frequenz- Verzerrer, abstimmbar Ausgangs- 
generator f Ausgangnxf aufnxf verstärker 


Ausgangs- 


freqguenzen n xf 
n=1,2,3 USW. 


Bild5. Synthese mit durchstimmbarem Filter 


generators wird verzerrt, so daß eine Vielzahl von 
Oberwellen entsteht. Mit Hilfe des abstimmbaren Fil- 
ters wird die gewünschte Oberwelle herausgesiebt, die 
unerwünschten Oberwellen (die Nebenwellen dar- 
stellen) unterdrückt und nach einer angemessenen 
Verstärkung dem Ausgang zugeführt. 


Bei der Vervielfachung tritt bereits eines der 
wesentlichsten Grundprobleme jeder Frequenzaufbe- 
reitung auf, nämlich die Nebenwellen. Es entsteht 
nicht nur die erwünschte Harmonische, sondern auch 
alle anderen, und diese mit einem ungenügenden Am- 
plitudenabstand. 


Der kleinstmögliche Abstand zwischen den Harmo- 
nischen, die noch voneinander getrennt werden kön- 
nen, ist durch die Dämpfung der Filterkreise begrenzt. 
Die notwendige Abstimmbarkeit dieser Filter engt 
deren Aufbaumöglichkeiten weiter ein. Diese Anord- 
nung ist deswegen nur etwa bis zur Verzehnfachung 
der Grundfrequenz anwendbar. 


2.2 Umschaltbare Teilung 


Das System der Vervielfachung läßt sich auch um- 
kehren: anstelle der Vervielfacherstufen treten Fre- 
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quenzteiler, am Ausgang erhält man dadurch t/2, #3, 
f/A und f/5. Die Frequenzteilung wird selbständig nur 
selten angewandt, z. B. zur Erzeugung verhältnismäßig 
tiefer Frequenzen (Lang- und Längswellensender), für 
die ein Quarz mechanisch zu groß und daher zu wenig 
erschütterungsfest werden würde. Sie ist aber wichtig 
für die weiter unten zu behandelnden verwickelteren 
Aufbereitungssysteme. 

der 


SE G numld Kommrern Frequenzaufbe- 


reitung 


Unter „Frequenzaufbereitung“ versteht man im all- 
gemeinen Schaltungsanordnungen, die von einem oder 
mehreren Normalfrequenzgeneratoren eine wesentlich 
größere Anzahl von Ausgangsfrequenzen ableiten. 
Das Hauptproblem der Frequenzaufbereitungen ist 
die Unterdrückung unerwünschter Neben- und Ober- 
wellen der Ausgangsfrequenz bei geringstmöglichem 
Aufwand. Der notwendige Amplitudenabstand der 
Neben- und Oberwellen beträgt je nach der Aufgabe 
der Frequenzaufbereitung 60 bis 120 dB. 


Zwei Grundformen der Frequenzaufbereitungen 
kann man deutlich unterscheiden, die ihrerseits noch- 
mal in einige Varianten trennbar sind: Synthese und 
Analyse. 


Man spricht von einem „Syntheseverfahren”, wenn 
die Ausgangsfrequenz aus der oder den Normalfre- 
quenzen durch Mischung, Vervielfachung, Teilung 
usw. nach genügender Selektion und Verstärkung ge- 
wonnen wird. 


Bei der Analyse wird die Ausgangsfrequenz direkt 
von einem LC-Oszillator erzeugt, dessen Frequenz- 
inkonstanz dann fast beliebig weit verbessert wird, 
durch eine Frequenzregelschaltung. Da man dazu zu- 
nächst den Fehler des LC-Oszillators feststellen muß, 
spricht man vom „Analyseverfahren” [5]. 


Von beiden Möglichkeiten werden in den folgenden 
Abschnitten einige Ausführungen behandelt. 


3.1 Synthese mit zwischenfrequentem Filter 


Theoretisch beliebig hohe Harmonische kann man 
mit einem Überlagerungssystem mit abstimmbarem 
Oszillator ausfiltern. Die Frequenz dieses Oszillators 
wird so gewählt, daß die gewünschte Harmonische auf 
die Durchlaßmitte eines der Mischstufe (in der Sum- 
men- oder Differenzfrequenz aus dieser Harmonischen 
und der Oszillatorfrequenz gebildet wird) nachge- 
schalteten, zwischenfrequenten Verstärkers fällt. Am 
Ausgang dieses Verstärkers erscheint nurmehr die 
gewünschte Harmonische, jedoch in der Zwischen- 
frequenzlage. Um sie wieder auf ihre vorherige (ge- 
wünschte) Frequenz zu bringen, wird sie einer zweiten 
Mischstufe zugeführt. Dort wird sie mit Hilfe der- 
selben Oszillatorfrequenz, die der ersten Mischstufe 
zugeführt wurde, zurückverlagert. Durch diese zwei- 
malige Mischung mit derselben Oszillatorfrequenz er- 
reicht man, daß sich bei Frequenzänderungen dieses 
Oszillators die Ausgangsfrequenz nicht ändert. Ledig- 
lich die Lage der ausgefilterten Harmonischen inner- 
halb des Durchlaßbereiches ändert sich. Will man am 
Ausgang die nächste Harmonische erhalten, so verän- 
dert man diese Oszillatorfrequenz so weit, bis diese 
vom Zwischenfrequenzfilter durchgelassen wird [4]. 
Das ganze System wird auch als „Vor- und Rückum- 
setzung" bezeichnet. Am Ausgang der zweiten Misch- 
stufe erscheint neben der ausgefilterten, gewünschten 
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Harmonischen zusätzlich die Spiegelfrequenz als 
Nebenwelle. In den meisten Fällen stört diese, so daß 
sie durch weitere Selektionsmittel unterdrückt werden 
muß. Daraus ergeben sich zwei Varianten mit wesent- 
lich verschiedener Lage der Oszillator- und Zwischen- 
frequenzen. 


abstimm- 
bares 
Filter 


2.Misch- 
stufe 


7.Misch- 
stufe 


rs FAN 
8 
9 


Selektiver 
ZF-Verstörker 


Ausgangs- 
frequenz 


MHz 


abstimmbarer Oszillator 
„93,103, 113,123, 133...MHz 


Bild6. Synthese mit tiefliegender Zwischenfrequenz 


3.1.1 Tiefliegende Zwischenfrequenz (Bild 6) 


Die Frequenzkonstanz des abstimmbaren Oszillators 
muß ausreichen, um die gewünschte, umgesetzte Har- 
monische auf der Durchlaßmitte des selektiven ZF- 
Verstärkers zu halten. Die absolute Frequenzkonstanz 
des Oszillators, auf die es hier ankommt, nimmt mit 
steigender Frequenz ab. Man wird deswegen die Os- 
zillatorfrequenz so tief wie möglich legen, das ergibt 
eine tiefliegende (etwa in der Größenordnung der Ab- 
stände der Harmonischen oder bis zu einer Zehner- 
potenz darüber oder darunter) Zwischenfrequenz. 


Die in Bild6 eingetragenen Frequenzen erläutern 
diese Verhältnisse näher. Zur Beseitigung der am 
Ausgang der 2.Mischstufe vorhandenen Spiegel- 
frequenze von ®r.. 10:6, 11.07212.07215,0 14.02 NIELZ 
muß ein abstimmbares Filter nachgeschaltet werden. 
Wegen der notwendigen Abstimmbarkeit ist dieses 
Filter aufwendig. 


Tiefpaß Ausgangs- 


frequenz 


73MHZ 8 


9 
> 70 
7 7 
12 12 

MHz ...38,39, 40, 41, 42 MHz MHz 


Bild 7. Synthese mit hochliegender Zwischenfrequenz 


3.1.2 Hochliegende Zwischenfrequenz (Bild 7) 


Das aufwendige Ausgangsfilter kann durch einen 
festen, einfachen Tiefpaß ersetzt werden, wenn man 
die Zwischenfrequenz über die höchste Ausgangs- 
frequenz legt. 

Die Spiegelfrequenz am Ausgang der zweiten Misch- 
stufe liegt bei den in Bild 7 gewählten Frequenzen bei 

..68, 69,70, 171,.72 ..... MHiz, valso Hoch über dez 
Grenzfrequenz des Ausgangstiefpasses. Sie wird da- 
durch gut unterdrückt. 


3.2 Analyse mit durchstimmbarem Diskriminator 
(Bild 8) 


Ausgangsfrequenz 


Bild8. Analyse mit durchstimmbarem Diskriminator 
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Hat für die praktische Anwendung wenig Bedeu- 
tung, wird jedoch hier zum besseren Verständnis und 
als Analogon zu 2.1 (Verzerrer mit durchstimmbarem 
Filter) erwähnt. 


Der abstimmbare LC-Generator G liefert eine Aus- 
gangsspannung an den ebenfalls abstimmbaren Fre- 
quenzdiskriminator D. Die Ausgangsgleichspannung 
des Frequenzdiskriminators ist proportional der Ab- 
lage der zugeführten Frequenz von der Mittenfrequenz 
des Diskriminators. Über den Tiefpaß T (der die HF 
auf dem Diskriminatorausgang unterdrückt) wird 
diese Gleichspannung einer Nachstimmschaltung N 
des LC-Oszillators zugeführt. Dies kann beispielsweise 
eine als Kapazität wirkende Halbleiterdiode oder ein 
motorisch verstellbarer Drehkondensator sein. Damit 
ist die Schleife geschlossen, die Anordnung stellt eine 
Regelschaltung dar, die die Frequenz des LC-Oszilla- 
tors auf die Mittenfrequenz des Diskriminators regelt. 
Die Frequenzinkonstanz der Ausgangsfrequenz ist 
damit weitgehend (bis auf den Restfehler der Regel- 
schaltung) durch den Diskriminator bestimmt. 


Dieses System wurde in den Sendern der alten 
Richtfunkanlagen „Michael“ und „Rudolf“ verwendet. 


3.2.1 Analyse mit zwischenfrequentem Diskriminator 


Die Frequenzinkonstanz der Mittenfrequenz des ab- 
stimmbaren Diskriminators ist in den meisten Fällen 
groß. Man kann sie wesentlich verbessern, wenn der 
Diskriminator nicht abgestimmt wird. Um trotzdem 
die Ausgangsfrequenz verändern zu können, ver- 
wendet man hier ebenso wie bei der Synthese ein 
Normalfrequenzspektrum und eine Umsetzung auf 
eine feste Zwischenfrequenz. 


Ausgangsfrequenz 

Ai en 
93 
70,3 

71,3 

12,3 

| MHZ 


132005MHz _Mitten- 
frequenz 
0) 
6,9. 10, 11,12... MHz 13 MHz 


Bild9. Analyse mit zwischenfrequentem Frequenz- 
diskriminator 


3.2.2 Zwischenfrequenter Frequenzdiskriminator 
(Bild 9) 


Im allgemeinen legt man die Zwischenfrequenz der 
Analysesysteme etwa in dieselbe Größenordnung wie 
die der Synthesesysteme mit tiefliegender ZF (3.1.1). 


Stimmt man den LC-Oszillator auf die Frequenzen 
(= Ausgangsfrequenzen) 9.3, 10.3, 11.3, 12.93, 
13.3... MHz ab, so bildet sich jeweils mit einer Kom- 
ponente des Normalfrequenzspektrums eine Zwischen- 
frequenz von etwa 1,3 MHz. Die am Diskriminator- 
ausgang entstehende, die Frequenzfehler proportionale 
Gleichspannung regelt den LC-Oszillator auf den Soll- 
wert. Der verbleibende Frequenzrestfehler kann durch 
hohe Regelschleifenverstärkung meist genügend klein 
gehalten werden. 


3.2.3 Zwischenfrequenter Phasendiskriminator 
(Bild 10) 


Regelspannung 
— 


Vergleichs- 
von der oszillator 


Mischstufe 


13 + 005MHz 


Bild 10. Zwischenfrequenter Phasendiskriminator 


An Stelle des Frequenzdiskriminators nach 3.2.2 
kann ein Phasendiskriminator mit einer zweiten Ver- 
gleichsfrequenz treten. 


Diese Regelung regelt auf Phasenrestfehler, es 
bleibt also nicht wie bei 3.2.2 ein Frequenzrestfehler 
bestehen. Allerdings geht dafür eine evtl. vorhandene 
Frequenzinkonstanz des Vergleichsoszillators ein. 


3.2.4 Analyse mit direkter Phasenregelung (Bild 11) 


Ausgangsfrequenz 


9 
10 

Tiefpaß FA 

12 

| OOSMHz MHz 


. 8,3,70, 1, 12...MHz 


Bild 11. Analyse mit direkter Phasenregelung 


Man kann die Analyseschaltung auch so auslegen, 
daß die Regelgleichspannung durch direkten Vergleich 
der gewünschten Harmonischen des Normalfrequenz- 
spektrums mit dem LC-Oszillator entsteht. Dazu wird 
das Oberwellenspektrum mit der Frequenz des LC- 
Oszillators gemischt. Am Ausgang dieser Mischstufe, 
auch Phasenbrücke oder Phasendiskriminator genannt, 
entsteht bei Gleichheit beider Frequenzen eine Gleich- 
spannung, deren Polarität und Amplitude proportional 
der Phasendifferenz zwischen den beiden Schwingun- 
gen ist. Sind die zugeführten Frequenzen verschieden, 
so erscheint am Ausgang die Differenzfrequenz aus 
beiden. (Die Funktion ist dieselbe wie bei 3.2.3 zwi- 
schen der Zwischenfrequenz und dem Vergleichs- 
oszillator.) 


Die Gleichspannung vom Ausgang des Phasen- 
diskriminators wird über einen Tiefpaß der Nachstimm- 
schaltung des LC-Oszillators zugeführt. Liegt zunächst 
die Frequenz des LC-Oszillators in der Nähe der ge- 
wünschten Harmonischen, so wird dieser mit der Diffe- 
renzfrequenz frequenzmoduliert. Bei genügend großem 
Hub „überläuft" er dabei auch seine Sollfrequenz, 
d.h. die der Harmonischen. Die Differenzfrequenz ist 
jetzt Null geworden, am Ausgang des Phasendiskrimi- 
nators erscheint eine Gleichspannung, die den LC- 
Oszillator festhält. Diese Erklärung des „Einfangens" 
ist stark vereinfacht. Ihre genaue Behandlung, vor 
allem der dynamischen Vorgänge, erfordert einen 
großen theoretischen Aufwand. In den meisten Fällen 
genügt es aber, wenn der LC-Oszillator überhaupt 
„eingefangen” wird, wobei die Geschwindigkeit, mit 
der das geschieht, dabei nicht von Bedeutung ist. 

Ändert sich nun ein Abstimmelement des LC- 
Oszillators, so verschiebt sich die Phase zwischen Soll- 
und Istschwingung so weit, bis die Regelspannung so 
groß geworden ist, daß die Nachstimmschaltung diese 
Änderung ausgleicht. Die Frequenz des LC-Oszillators 
hat sich nicht geändert, sondern nur seine Phase 
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gegen die Harmonische. Man nennt eine solche An- 
ordnung deswegen auch eine „Regelung auf Phasen- 
restfehler". 


Diese Anordnung hat von allen Analyse-Systemen 
die höchste Frequenzgenauigkeit, weil die Konstanz 
der Ausgangsfrequenz völlig gleich der der Normal- 
frequenz ist [6]. 


4. Interpolation 


Aus verschiedenen praktischen Gründen sind die 
unter 3. beschriebenen einfachen Grundformen der 
Frequenzaufbereitung etwa bis zur hundertsten Har- 
monischen der Normalfrequenz anwendbar. Man kann 
damit also HF-Kanalzahlen in der Größenordnung von 
Hundert erzeugen. Braucht man höhere Kanalzahlen 
oder kontinuierliche Einstellbarkeit, so erzeugt man 
eine in Schritten umschaltbare, hochkonstante Fre- 
quenz nach einem der bisher unter 2. und 3. beschrie- 
benen Systeme und interpoliert dazwischen additiv 
mit einer zweiten, in kleineren Schritten oder kon- 
tinuierlich einstellbaren Frequenz. Dabei kann man 
den Absolutwertbereich der Interpolationsfrequenz 
wesentlich tiefer legen, etwa in demselben Verhältnis, 
wie der Interpolationsbereich kleiner als der Gesamt- 
bereich der Ausgangsfrequenz ist. Bei gleicher rela- 
tiver Frequenzinkonstanz der in Schritten umschalt- 
baren Hauptfrequenz und der Interpolationsfrequenz 
(das entspricht etwa gleichem technischen Aufwand) 
ist deswegen die Inkonstanz der Ausgangsfrequenz 
fast ausschließlich von der Hauptfrequenz bestimmt. 
Verteilt man die zulässige gesamte Inkonstanz gleich- 
mäßig auf beide Frequenzen, so kann die relative 
Inkonstanz der Interpolationsfrequenz größer und 
damit der Aufwand zu ihrer Erzeugung geringer sein. 
Dies ist ein wesentlicher Grundgedanke bei jeder 
Frequenzaufbereitung. 


Da sowohl die Haupt- als auch die Interpolations- 
frequenz nach einer der unter 2. und 3. beschriebenen 
zehn Methoden erzeugt werden kann, ergeben sich für 
Systeme mit Interpolation daraus 100 Kombinations- 
möglichkeiten. Dies weist auf die außerordentliche 
Vielfalt der Möglichkeiten für Frequenzaufbereitun- 
gen hin [7], [8], [9]. Man kann daher bei ihrer Be- 
trachtung nur einige häufiger vorkommende Möglich- 
keiten herausgreifen. 


Als Frequenzabstand der Hauptfrequenzen wählt man 
oft Zehnerpotenzen von 1 MHz (z. B. 0.1, 1 oder 
10 MHz). Das Interpolationsintervall unterteilt man 
dann in zehn Schritte, so daß diese Schritte die zweite 
Ziffer der eingestellten Frequenz bilden. Beispiel: 
Hauptfrequenz umschalten auf 10, 11, 12... usw. bis 
20 MHz. Interpolation über 1 MHz in zehn Schritten 
0.0, 0.1, 0.2 usw. bis 0.9MHz. Die Anordnung liefert 
also 99 HF-Kanäle. Diese Art der Einstellung nennt 
man „dekadisch". Das obige Beispiel bezeichnet man 
als „zweidekadige Frequenzaufbereitung“. 


4,1 Synthese mit umschaltbaren Quarzen und LC- 
Oszillator (Bild 12) 


Die Hauptfrequenzen werden mit umschaltbaren 
Quarzen, die Interpolationsfreguenz mit LC-Oszillator 
erzeugt. In einer Mischstufe wird daraus die Aus- 
gangsfrequenz gebildet. Die entstehende Spiegeltre- 
quenz muß durch umschaltbare und evtl. abstimmbare 
Filter unterdrückt werden (Bild 12a). 


Ausgangs- 
frequenz 
12...I4 MHZ 


25. 45MHz 
Bild 12a. Grundform der Synthese mit einfacher Interpolation 


An dieser Stelle muß noch etwas nachgetragen wer- 
den, was für die meisten Interpolationen gilt, hier 
aber besonders leicht einzusehen ist: Bisher war die 
Aufgabe der Frequenzaufbereitung immer die Abgabe 
einer „Ausgangsfrequenz“ gewesen. Dieser Fall liegt 
bei Sendern vor und bei Überlagerungsempfängern, 
wenn die Frequenzaufbereitung die (einzige) Oszilla- 
torfrequenz liefern soll. Man kann aber im Emp- 
fangsfall bei der Synthese die Mischung zur Inter- 
polation auch in den Signalweg legen, wie Bild 12b 


von der Antenne 
12...14 MHz 


4 
O5Mdz modulierte 
h Ausgangs 
Er ee J frequenz 
72...14 MHz 


25..45MHz ° 
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Bild 12c. Synthese im Sendeweg 


70MHZ 


= Empfangs-bzw. Sendeweg 


zeigt. Der Empfänger wird dadurch zum „Doppel- 
super“. Am Prinzip der Frequenzaufbereitung ändert 
sich nichts. Dieses System wird im Empfängerbau oft 
verwendet. Beispielsweise im KW-Verkehrsempfänger 
E 104 (Telefunken) [10] (Bild 13 und 14). 


Bild 13. Kurzwellen-Verkehrsempfänger E 104 
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ar 


Bild 14. Blockschaltbild des Kurzwellen-Verkehrsempfängers E 104 


Bei Steuersendern für Frequenzumtastung (F 1/F 6) 
und Einseitenbandbetrieb (A 3a/b) gibt die Modula- 
tionsaufbereitung den Nachrichteninhalt als modu- 
lierte Zwischenfrequenz ab [11]. Diese muß in den 
Signalweg des Senders „eingemischt“ werden. Auch 
dabei entsteht eine Spiegelfrequenz, die unterdrückt 
werden muß. Das Blockschaltbild für eine Frequenz- 
aufbereitung und die Funktion sind dieselbe, wie oben 
für den Empfang beschrieben, die Stufen werden ledig- 
lich in umgekehrter Richtung durchlaufen (Bild 12c). 


4.2 Analyse mit umschaltbaren Quarzen und LC- 
Oszillator 


4.2.1 Mit zwischenfrequentem Frequenzdiskriminator 
Ein zur Synthese nach 4.1 analoges Analysesystem 
zeigt Bild 15. Die Hauptfrequenzen werden mit einem 


| 
70 MHz 
Haupffrequenzen 


2...4MHz 


23... 43 MHz 
Interpolarisaftionsfrequenz 


Bild 15. Analyse mit umschaltbaren Quarzen und LC- 
Oszillator 


Oszillator mit umschaltbaren Quarzen, die Interpola- 
tionsfrequenz mit einem LC-Oszillator erzeugt. Durch 
Mischung wird eine feste Zwischenfrequenz gebildet, 
aus deren Abweichung vom Sollwert ein Frequenz- 
diskriminator die Regelspannung für die Betätigung 
der Nachstimmschaltung liefert. 


4.2.2 Mit zwischenfrequentem Phasendiskriminator 


Ersetzt man bei 4.2.1 den Frequenzdiskriminator 
durch einen Phasendiskriminator mit Vergleichsoszil- 
lator nach 3.2.3, so kann man den Frequenzwertfehler 
der Regelschaltung vermeiden. 


4.3 Analyse mit Vervielfachung der Hauptfrequenz 
und LC-Oszillator 


Die umschaltbaren Quarze von 4.2 können durch ein 
von einem einzigen Quarzoszillator erzeugtes Normal- 
frequenzspektrum ersetzt werden. Neben den anderen 
Möglichkeiten (3.2.1) kann auch die direkte Phasen- 
regelung nach 3.2.4 angewendet werden. Bild 16 zeigt 
ein entsprechendes Beispiel. Eine Anordnung dieser 
Art wird beim KW-Empfänger EK 07 von Rohde & 
Schwarz verwendet, 


Ausgangsfrequenzen 
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72...13MHz 
73... 14MHz 
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Bild 16. Analyse mit Vervielfachung der Hauptfrequenz und 
LC-Oszillator 


9.Mehrfache Interpolation 


Für viele Anwendungen reicht die bei einfacher 
Interpolation mit LC-Oszillatoren erzielbare Genauig- 
keit oder mit umschaltbaren Quarzen (zur Interpola- 
tion) erreichbare Kanalzahl nicht aus. Man erzeugt 
dann die erste Interpolationsfrequenz ebenfalls nach 
einem System nach Absatz 4, so daß zwei Interpola- 
tionen ineinandergeschaltet sind. In der Praxis kommt 
dieses Verfahren der mehrfachen Interpolation in vie- 
len Varianten vor, entsprechend den vielfältigen An- 
forderungen an die Frequenzgenauigkeit. Zur Zeit bil- 
den fünf- bis sechsdekadige KW-Steuergeneratoren 
mit 4- bzw. 5facher Interpolation für 28000 bzw. 280 000 
HF-Kanäle das Maximum. 


Für die mehrfache Interpolation braucht man eine 
große Zahl umschaltbarer Frequenzen. Bei der meist 
angewendeten dekadischen Interpolation sind es für 
jede Interpolationsstufe zehn. Jede dieser Zehnergrup- 
pen kann nach einem der in Abschnitt 2. und 3. be- 
schriebenen Systeme erzeugt werden. Es braucht nicht 
bei allen Interpolationsstufen dasselbe System ange- 
wendet werden. Es ergeben sich zwei mögliche Grenz- 
fälle: 


1. Man sieht für jede Frequenz einen Quarz vor, zur 
Auswahl derselben werden die Quarze umgeschaltet. 
Da die Zahl der notwendigen Quarze hierbei außer- 
ordentlich groß wird, kommt dieser Grenzfall nur bis 
zu drei Dekaden vor. Die Frequenzkonstanz ist be- 
grenzt, weil alle Quarze an der Genauigkeit der Aus- 
gangsfrequenz beteiligt sind. 


2. Durch Vervielfachung und Teilung kann man sämt- 
liche Frequenzen von einem einzigen Normalfrequenz- 
generator ableiten. Die Frequenzgenauigkeit der Aus- 
gangsfrequenz wird dabei ausschließlich von diesem 
bestimmt. Verwendet man dafür hochwertige Präzi- 
sionsquarze oder sogar ein Atom- oder Molekular- 
Normal („Atomuhr“) [12], so kann man die Frequenz- 
konstanz jedes abgeleiteten HF-Kanals bis an die 
Grenze des heute physikalisch Möglichen treiben. Die- 
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ser Grenzfall wird vorwiegend für Steuergeneratoren 
sehr hoher Kanalzahl (10000 und darüber) und höch- 
ster Frequenzgenauigkeit angewendet. 

Der optimale Aufbau der ganzen Frequenzauf- 
bereitung aus den zahlreichen Möglichkeiten muß sich 
nach dem jeweiligen Zweck richten. Für jede Aufgabe 
gibt es nur eine oder einige Varianten, die sie mit 
minimalem Aufwand lösen. 

Einige Beispiele sollen den Aufbau von Frequenz- 
aufbereitungen mit mehrfacher Interpolation näher 
erläutern [13]. 


5.1 Dreidekadige Synthese im Empfangsweg mit ge- 
trennten Quarzen für jede Frequenz 

Ein übersichtliches Beispiel für eine dreidekadige 

Synthese zeigt Bild 17. Da cie erste Dekade (bisher 
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Bild 17. Dreidekadige Synthese im Empfangsweg mit ge- 
trennten Quarzen für jede Frequenz 


„Hauptfrequenzen" genannt) statt der normalerweise 
üblichen zehn Stellungen hier 18 hat, ergeben sich 
insgesamt 1800 HF-Kanäle mit 0.1 MHz Abstand. Die 
Synthese liegt teilweise im Empfangs- bzw. Sende- 
weg, da dieses Gerät (Collins AN/ARC 62) als Sende- 
Empfänger aufgebaut ist. Bild 15 zeigt den Zustand 
bei Empfang. 

Bei diesem Konzept ist für jede Haupt- und Inter- 
polationsfrequenz ein Quarz vorhanden, ausgenom- 
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men lediglich einige Quarze in der 10-MHz-Dekade, 
die durch Umschaltung des nachfolgenden Verviel- 
fachers von Verdoppelung auf Verdreifachung .zwei- 
mal ausgenützt werden. Es sind wegen der getrennten 
Erzeugung jeder Frequenz keine umschaltbaren und 
nur wenig feste Filter erforderlich. Die Frequenz- 
inkonstanz wird überwiegend von den 18 Quarzen 
der ersten Dekade bestimmt. 


5.2 Sechsdekadige Analyse mit zwischenfrequentem 
Diskriminator und zentralem Normalquarz 


Ein reines Analysesystem zeigt Bild 18. Die Aus- 
gangsfrequenz wird dabei von einem LC-Oszillator 1 
erzeugt, dessen Frequenz durch eine Nachstimm- 
schaltung 2 geregelt werden kann. Entsprechend dem 
Prinzip der Analyse wird dessen Frequenz mit vier- 
maliger (3, 4, 5, 6) Mischung in eine feste Fre- 
quenzlage umgesetzt und dort eine von deren 
Frequenzfehler abhängige Gleichspannung mittels 
Frequenzdiskriminator erzeugt. Diese wird der Nach- 
stimmschaltung 2 als Regelspannung zugeführt, Die 
Ungenauigkeiten der Umsetzerfrequenz (Hauptfrequenz 
in „1-MHz"-Schritten, Interpolationsfrequenzen in 
„0,1 MHz"; „10 kHz“ und „1-kHz"-Schritten) bestim- 
men die Genauigkeit der Ausgangsfrequenz. Sie Wwer- 
den daher alle von dem Normalquarz 7 abgeleitet. Die 
„1-MHz"-Hauptfrequenzen durch Vervielfachung (8), 
die Interpolationsfrequenzen durch vorherige Teilung 
(9) und anschließende Vervielfachung (10). Mit den 
umschaltbaren Filtern 11 wird aus den Oberwellen- 
spektren der Vervielfacher jeweils die der einzustel- 
lenden Frequenz entsprechende Harmonische heraus- 
gefiltert. Damit kann die Ausgangsfrequenz in 
Schritten von 1 kHz eingestellt werden, wobei die 
Mittenfrequenz des Diskriminators 12 auf 14 kHz liegt. 
Diese Mittenfrequenz ist jedoch um 1 kHz stetig ver- 
änderlich einstellbar, so daß hiermit zwischen den 
„L-KHz"-Schritten weiter interpoliert werden kann. 


Nach diesem System ist der Dekadische Steuer- 
sender S Steu 481 (Telefunken) aufgebaut (Bild 19). 
Zur Vereinfachung sind jedoch in Bild 16 einige Zwi- 
schenumsetzungen sowie die erste („10-MHz")-Dekade 
weggelassen. Diese umfaßt nur drei Stufen, da der 
Frequenzbereich dieser Geräte von 1.1 bis 30 MHz 
reicht. Der Oszillator 1 ist neben der schon genannten 
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Bild 18, Sechsdekadige Analyse mit zwischenfrequentem Diskriminator und zentralem Frequenznormal 
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Bild 19. Dekadisch einstellbarer Kurzwellen-Steuersender 
S. Steu 481 


Nachstimmschaltung mit einer automatischen Such- 
und Fangschaltung ausgerüstet, die ihn soweit genau 
abstimmt, daß die eigentliche Frequenzregelung vom 
Diskriminator 12 her einsetzen kann. 


5.3 Dreidekadige Synthese mit hochliegender Zwi- 
schenfrequenz und zentralem Normalquarz 


Mit zweimaliger Anwendung des Systems der „Vor- 
und Rückumsetzung” (4.1.2) arbeitet die dreidekadige 
Synthese nach Bild 20. Der Oszillator 1 wird je nach 
dem verlangten 1-MHz-Schritt so eingestellt, daß eine 
Harmonische des Normalfrequenzspektrums 4 vom 
Filter 2 durchgelassen wird. In der Mischstufe 12 wird 
die erste Interpolationsfrequenz zugeführt und mit 
dem Filter 3 die Spiegelfrequenz unterdrückt. In der 
Mischstufe 13 wird die erzeugte Frequenz in die Lage 
der Ausgangsfrequenz zurückverlagert. Der Tief- 
paß 14 sperrt die hierbei entstehende Spiegelfrequenz. 
In gleicher Weise wird die erste Interpolationsfre- 
quenz erzeugt. Da ihre Schritte nur ein Zehntel der 
Schritte der Hauptfrequenz sind, wird die Normal- 
frequenz zunächst um den Faktor 10 geteilt (15). Aus 
dem Oberwellenspektrum werden durch den Band- 
paß 10 die erwünschten Harmonischen ausgefiltert. 
Der Oszillator 16 dient zur Auswahl der 0.1-MHz- 
Schritte. Die zweite Interpolation (dritte Dekade) 
bewirkt der in die Mischstufe 17 eingemischte, kon- 
tinuierlich einstellbare LC-Oszillator 11. 
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Nach dem oben beschriebenen System ist die deka- 
dische Steuerstufe HS 371 (Rohde & Schwarz) auf- 
gebaut [14]. Zur Vereinfachung der Darstellung sind 
auch hier einige für die Frequenzaufbereitung nicht 
direkt notwendige Stufen weggelassen. 


Weitere Dekaden können hier eingeführt werden, 
indem an Stelle des Oszillators 11 ein weiteres Syn- 
thesesystem (entspr. 7, 8, 9, 10, 11, 16, 17) mit 10-kHz- 
Schritten eingespeist wird, usw. für 1-kHz- und O,1- 
kHz-Schritte [15]. 

6. Kombinationen und 
Analyse 


aus Synthese 


Es besteht kaum eine prinzipielle Überlegenheit von 
einem der beiden Systeme über das andere, sondern 
es muß jeweils von Fall zu Fall entschieden werden, 
welches bei den gerade vorhandenen Voraussetzungen 
vorteilhafter ist. Es gibt daher auch Fälle, in denen 
eine Kombination von Analyse und Synthese vorteil- 
haft ist. Man kann beispielsweise die Hauptfrequen- 
zen nach dem Analyse- und eine oder mehrere Inter- 
polationsfrequenzen nach dem Synthesesystem oder 
umgekehrt erzeugen. 


ass chhsllurBibrestrzarerhkttunng 


Die vorliegende Arbeit dürfte hinreichend erläutert 
haben, daß es für Frequenzaufbereitungen viele Mög- 
lichkeiten gibt. Man fragt sich nun danach: „Nach 
welchen Gesichtspunkten soll man eine bestimmte 
Schaltung auswählen?" 


Dazu ist zunächst einmal festzustellen, daß es keine 
allgemeine Überlegenheit der oder jener Anordnung 
gibt. Die Entscheidung zur Auswahl einer bestimmten 
Schaltung wird meist durch Umstände gefällt, die 
außerhalb der eigentlichen Frequenzaufbereitung lie- 
gen, weil die Frequenzaufbereitung immer Teil eines 
größeren Gerätes (meist Sender oder Empfänger) ist. 
Zusammen mit den Einstellelementen der Frequenz 
müssen immer noch andere Selektionsmittel der Ge- 
räte beeinflußt werden. Dies bedingt mechanische oder 
elektrische Kupplungen und damit elektrischen Gleich- 
lauf zwischen den verschiedenen Abstimm- und Selek- 
tionsmitteln. Es ist sehr wohl möglich, daß ein recht 
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Bild 20. Dreidekadige Synthese mit hochliegender Zwischen frequenz und zentralem Normalquarz 
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günstiges Konzept der Frequenzaufbereitung zur Zu- 
sammenarbeit mit dem Sender oder Empfänger hohen 
Aufwand an Getrieben oder an Servoregelungen er- 
fordert. Versucht man diesen letzteren ganz zu Vel- 
meiden, so gelangt man zu ungünstigen Konzepten 
für die Frequenzaufbereitung oder die Sender und 
Empfänger. Die eingangs gestellte Frage ist deswegen 
nur unter Berücksichtigung des ganzen Gerätes zu 
beantworten. Man muß dazu den Aufwand bei gleicher 
technischer Leistung so auf die einzelnen Teile des 
Gerätes verteilen, daß der Gesamtaufwand ein Mini- 
mum wird. 
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Einleitung 


H. Larsen, W. Janssen, Müncen 


Mitteilung aus dem Zentral-Laboratorium der Siemens & Halske AG 


Zusammenfassung 


Es wurden Aluminiumrohre (50 mm Durchmesser) in einer Länge von 190 m mit einem 
0,1mm dicken dielektrischen Belag versehen und die Wirkung auf die Dämpfung der Hy; 
Hy4ı, Hı2 und E;,,-Wellen untersucht. Der Verlustfaktor des Belages betrug 2:10 und 
erhöhte die Hy,-Dämpfung um 11 %, die der anderen Wellen auf das 6,5- bis 80fache der 
H,ı-Dämpfung. Dadurch wird der Konversionsmitfluß gegenüber blanken Rohren vermindert 
und die .ıusführung von Krümmungen ermöglicht. Die mit 50m Radius verlegte 50-mm- 
Leitung hat eine um 1,7% höhere Dämpfung als in der Geraden, bei fast vollständiger 
Glättung der E;,-Schwebung. Dielektrisch beschichtete Krümmer von 16mm Durchmesser 
haben fast gleichgroße Dämpfung mit 1,5m Krümmungsradius bei gleichem Umlenkwinkel. 


Aluminium tubes (50 mm dia) were lined with a dielectric coating of 0.1mm thickness for 
a length of 190 m; the effect of such lining was tested on the attenuation of the Hyı, Hyr, 
H;o, and E,; modes, The dissipation factor of the lining was 2 X 10%, it increased the 
Hy; attenuation by 11%, and that of the other modes by 6.5to 80 times the Hoi 
attenuation. As compared to tubes with bare inside this reduces the conversion-type para- 
sitic forward flow and facilitates the making of bends. The 50-mm guide laid with a radius 
of 50 m presents 1.7% more attenuation than a straight run, with almost perfect smoothing 
of the E,, pulsation. Bends with a diameter of 16mm with dielectric lining present almost 
the same attenuation with a radius of curvature of 15m and the same angle of 
direction changing. 


Die Versuche, die Hyı-Welle durch blanke Metall- 
rohre mit kreisförmigem Querschnitt im Millimeter- 
wellenbereich zu übertragen, haben einige schwer- 
wiegende Nachteile dieses Hohlleitertyps aufgezeigt. 
Zunächst ist aus einem theoretischen Grunde eine 
störungsfreie Führung der Hyı-Welle durch Leitungen, 
die von der Geraden abweichen, nicht möglich. Das 
liegt daran, daß in einem nicht-geraden Hohlleiter 
die Hoı-Welle mit der Eıı-Welle gekoppelt ist, diese 
beiden Wellen gleichgroße Phasengeschwindigkeiten 
haben (Entartung) und daher im Verlaufe einer ge- 


wissen Strecke vollständiger Energieübergang von 
einer Welle in die andere stattfindet. Da die räum- 
liche Periode dieses Austausches auch eine Funktion 
der Frequenz ist, bedeutet dies, daß bei sehr breiten 
Übertragungsbändern Frequenzen existieren, bei 
denen die Hyı-Welle ausgelöscht ist. 


Der andere Grund besteht darin, daß es absolut 
undeformierte, kreisrunde Hohlleiter nicht gibt. An 
den Deformationsstellen entstehen unerwünschte 
Wellenformen, die mit ihrer eigenen Phasengeschwin- 
digkeit weiterlaufen, an weiteren Deformationsstellen 
sich zum Teil in Hy zurückverwandeln und somit einen 
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phasenverschobenen H»;-Mitfluß bilden, der zu Inter- 
ferenzen mit dem Primärfluß führt. Dieser Effekt kann 
wirksam nur durch eine Erhöhung der Dämpfung der 
unerwünschten Wellen bekämpft werden. Man nennt 
eine in diesem Sinne modifizierte Hohlleitung selbst- 
reinigend. 


Die Haupttypen selbstreinigender Hohlleiter sind 
die bereits vielfach behandelten Wendelhohlleiter 
und der dielektrisch belastete Hohlleiter. Die exakte 
Kreisform des Querschnitts und das Fehlen periodi- 
scher Störungen der Achsengeradheit sind bei beiden 
Typen gefordert. Durch einen dielektrischen Film an 
der Innenwand eines Metallrohres kann in einfacher 
Weise die Entartung aufgehoben werden und bei 
geeigneter Wahl des Verlustfaktors kann eine be- 
trächtliche Selbstreinigung erzielt werden. Die hier 
beschriebenen Versuche wurden mit beschichteten 
Aluminiumrohren von 50mm Durchmesser gemacht, 
bei denen eine Unrundheit von 0,011 mm im quadra- 
tischen Mittel festgestellt wurde. Die Achsabweichung 
von der Geraden betrug im quadratischen Mittel 
0,007 mm. Die zwischen 15 und 39 GHz gemessene 
Hoı-Dämpfung der blanken Rohre ist aus Bild 1 er- 
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Bild 1. Dämpfung einer 420 m langen Meßstrecke aus blan- 
ken Aluminiumrohren 50 mm ® 


sichtlich. Man findet im ganzen Frequenzbereich eine 
nahezu konstante Dämpfungserhöhung, die für die 
420 m lange Meßstrecke 0,034 Np betrug. Auf eine 
Länge von 1km umgerechnet würde die effektive 
Dämpfung bei 35 GHz das 1,27fache des theoretischen 
Wertes für einen Aluminiumhohlleiter (0,3 Np/km) 
betragen. Die Zusatzdämpfung rührt teilweise von 
der Rauhigkeit der Wand und teilweise von der Ener- 
giezerstreuung in unerwünschte Wellentypen her. 
Wie weit dieser Effekt genau proportional zur Lei- 
tungslänge verläuft, ist experimentell nicht geklärt 
und daher ist die obige Umrechnung der Zusatz- 
dämpfung auf die Längeneinheit unsicher. 


Die über der Frequenz gemessene Dämpfung streut 
um einen Mittelwert infolge der eingangs geschilder- 
ten Interferenzen mit dem rückumgewandelten Mit- 
fluß. Die absolute Breite des so entstehenden Tole- 
ranzstreifens betrug + 0,027 Np. 


Das Dämpfungsverhalten der Rohre schien so gün- 
stig zu liegen, daß man durch das Einbringen eines 
dielektrischen Wandbelages einen Wellenleiter er- 
halten sollte, der mit dem technologisch wesentlich 
komplizierteren Wendelhohlleiter in Preiskonkurrenz 
treten könnte. Es war insbesondere zu erwarten, daß 
durch die selbstreinigende Wirkung des Belages die 
Interferenzschwankungen gemindert würden. 


2. Die Meßverfahren 


a) Messung der Dämpfung und der Rekonversion mit 
Impulsreflexion an verschiebbarer Kurzschlußplatte 


Wenn man einen geträgerten Impuls an einem 
Kurzschlußkolben reflektiert, der in dem Hoı-Wellen- 
leiter verschiebbar angeordnet ist, so beobachtet man, 
daß das durch einen Richtungskoppler ausgekoppelte 
Echo in seiner Höhe mit der Verschiebung x des Kol- 
bens veränderlich ist. Der Grund hierfür liegt in der 
veränderlichen Laufwegdifferenz zwischen Primär- 
signal und rekonvertiertem Mitfluß. Die Amplitude 
der Echoschwankungen, die man auch alsSchwankung 
von Dämpfung und Phasenmaß der Hoı-Welle auf- 
fassen kann, sofern die Echos selektiv als Hyı-Welle 
ausgekoppelt werden, sind ein Maß für den Störmit- 
fluß, welchen die Deformationen der Leitung hervor- 
bringen. Wenn eine Wellenform, z.B. Hı2, überwie- 
gend angeregt wird, entsteht eine sinusförmige Varia- 
tion des Empfangssignals mit der Verschiebung x. 
Die Periode ist durch die Schwebungslänge 


2n 
Bio — Pia 


und die Amplitude durch das Quadrat des Konver- 
sionsfaktors gegeben. Aus der meßbaren Periode A 
kann also die Störwelle identifiziert werden. Die 
Lösung der im Anhang angeschriebenen Differential- 
gleichungen für zwei gekoppelte Wellenformen lautet 


A— 


a) für den Fall einer kleinen punktförmig konzen- 
trierten Konversion 


a2), =a (0), er k ire e 


1) 


Der letzte Term in der eckigen Klammer stellt den 
Rekonversionsanteil dar, der nach Konversion der 
Nutzwelle 1 in die Störwelle 2 und nachfolgender 
Rekonversion in die Nutzwelle 1 mit entsprechen- 
der Phasendifferenz zum Hauptfluß hinzutritt. 


b) für den Fall einer kleinen, über eine Länge Iy kon- 
stanten Konversion 


aı (X) = 
=.) ea IN eahl 2 eine 
—k em?) KH) (1 elle) lo)?]- = 


Darin bedeuten: 


aı = Hsı-Amplitude des Echosignals als Funk- 
tion der Verschiebung x 


1 = Entfernung bis zur Störstelle 
lx = Entfernung der Störstelle vom Kurzschluß 


la = Länge der Strecke mit konstanter Konver- 
sionskopplung 


y1,y2 = Übertragungsmaß von Hoı- und Störwelle 
in der Leitung 


q1, ga = dasselbe in der Länge Io 


[6 ; 
—— Konversionsfaktor 


k er 
Pı- Pa 


ce = Kopplungskonstante. 


Die Gleichungen (1) und (2) erlauben die Bestimmung 
von K. 
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Der Unterschied der Pegel zwischen Maximum und 
Minimum sei pNeper. Die Größe der Konversion K 
ist bestimmbar durch die Beziehung 


1 


n a 
1-2k° 


pin = 1 für Störungen nach Gl. (1). 


1 
ni, a ar 
1-4 k? [1 -cos (g-qgı) lo] 


nz 


pn = | 


= 8 k? sin? (g2-gı) i für Störungen nach Gl. (2). 

Bei gleichzeitiger Anregung mehrerer Störwellen 
lassen sich die Gleichungen leicht verallgemeinern 
und es kann eine Periodenanalyse der Schwankung 
auf bekannte Schwebungswellenlängen hin vorge- 
nommen werden. 


Den Meßaufbau zeigt Bild 2a. Ein Q-Band-Klystron, 
dessen Frequenz durch den Frequenzdiskriminator Re 
über die Reflektorspannung zusätzlich stabilisiert 
wird, gibt eine Dauerstrichleistung von etwa 40 mW 
ab. Die Impulsmodulation erfolgt über ein magisches 
T, an dessen Seitenarmen zwei Steuerdioden SD 
sitzen, die von einem Impulsgenerator IG ausge- 
steuert werden. Die Wiederholungsfrequenz beträgt 
100 kHz und wird vom Generator P geliefert. Über 
einen Hyı-Wellenformer W, ein Hpı-Filter Fi und 
einen Trichterübergang Tr gelangt der Impuls auf die 
Meßstrecke. Die Meßstrecke besteht aus einer Vor- 
laufstrecke VS und der eigentlichen Meßstrecke MS. 
Der Impuls kann durch einen seitlich herausziehbaren 
Schieber mit Kreislochblende SB entweder am Ende 
der Vorlaufstrecke reflektiert oder hindurchgelassen 
werden. Der reflektierte Impuls wird über den Rich- 
tungskoppler RK3 ausgekoppelt, über ein Präzisions- 
dämpfungsglied D1 dem Mischer M zugeführt, auf 
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Bild 2. Anordnung zur Messung der Dämpfung und der 
Konversionsschwankungen 


eine ZF von 4 GHz transponiert und in einem 
Wanderfeldröhrenverstärker VS verstärkt, im Hoch- 
frequenzgleichrichter HG2 demoduliert und auf den 
Oszillographen gegeben. Wahlweise kann das Signal 
auch auf einen 100 kHz-Verstärker NS gegeben wer- 
den, wenn man die Schwankung des Echos auf- 
schreiben will. Zur Kompensation von Pegelschwan- 
kungen des Senders wird über den Richtungskoppler 
RK2 ein Teil der Leistung abgezweigt, im Hoch- 
frequenzgleichrichter HG1 demoduliert, bei 100 KHz 
selektiv verstärkt. Die beiden NF-Gleichrichter GR 
sind im Kompensator K gegeneinandergeschaltet, die 
Differenzspannung wird auf den gleichstromverstär- 
kenden Schreiber Sch gegeben, der mit dem Kurz- 
schlußschieber KS am Ende der Meßstrecke synchron 
angetrieben wird. Der Gleichpegel kann mit dieser 
Anordnung unterdrückt und die Pegelschwankungen 
hervorgehoben werden. Die Empfindlichkeit betrug 
3 mm Ausschlag des Schreibstiftes für 0,1 dB Pegel- 
schwankung. 
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Bild 3. Beispiel einer Schwebung von Hy; mit H>; und Ha, 

hervorgerufen durch ein 95mm langes elliptisch defor- 

miertes Hohlleiterstück, Durchmesserdifferenz 8% des 
Radius 


Bild 3 zeigt als Beispiel die Schwebungskurve einer 
Hoı/Haı-Konversion, der eine kleinere Hyı/H>-Kon- 
version überlagert ist. Die Störungen entstehen in 
einem elliptisch deformierten Rohrstück von 95 mm 
Länge, 50 mm mittlerem Durchmesser und 4 mm 
Achsenunterschied. 


Eine wichtige Anwendungsmöglichkeit der Methode 
des bewegten Kurzschlusses liegt in der Bestimmung 
der Phasenmaßverschiebung öß der Eı-Welle im 
dielektrisch belasteten Hohlleiter. Die Größe c/öß ist 
maßgebend für die Dämpfungserhöhung in Krümmun- 
gen (s. Anhang). Die Schwebungslängen der Eıı-Welle 
liegen im belasteten Hohlleiter in der Größenordnung 
einiger Meter. Es ist wichtig, diese Größe genau zu 
kennen, damit nicht unbeabsichtigte, aber nicht ganz 
vermeidbare periodische Wellungen der Hohlleiter- 


— T An! 


U ellen 


Bild 4. Messung der Hgj-E;;-Schwebung in einem Rohr mit 
dielektrischem Belag 


FREQUENZ 
Bd.15/1961 Nr. 10 


achse mit dieser Schwebungslänge zusammenfallen. 
Aus der gemessenen Schwebungslänge läßt sich 
weiter auf die effektive Schichtdicke des Belages 
schließen. Man erzeugt ein 50 °/o-Gemisch von Hoı und 
Eıı am einfachsten in einem Kreisbogenkrümmer aus 
blankem Rohr. An das Ende des Krümmers wird das 
zu messende dielektrisch belastete Rohr geschaltet 
und in diesem der Kurzschlußkolben bewegt. Man er- 
hält eine 100prozentige Schwebung mit einem Mini- 


1 
mumsabstand von z A= n/öß. Bild 4 zeigt ein Meß- 


beispiel. Die Schwebungsminima sind scharf und 
liegen im Abstand von 3,9 m entsprechend einer 
Phasenmaßverschiebung zwischen Eıı und Hsı von 
öß = 0,8m"'. Diese Verschiebung wurde von einem 
0,045 mm dicken Belag mit der DK = 2,7 in einem 
50-mm-Rohr bei 35 GHz erzeugt. 


b) Methode der Vielfachreflexion 


Die Dämpfung der Meßstrecke MS kann durch Ver- 
gleich der Echoamplituden erhalten werden, die ein- 
mal von SB und einmal von KS zurückgeworfen wer- 
den. Die absolute Genauigkeitsgrenze der Dämp- 
fungsmessung liegt bei 0,1 dB und ist durch die Eich- 
schritte des Dämpfungsgliedes Di und durch die 
Amplitudenstabilität des Impulsbildes auf dem Os- 
zillographen festgelegt. Damit ist auch die relative 
Genauigkeit der Dämpfung «a begrenzt. Es ist klar, 
daß die Genauigkeit von «a um den Faktor 10 ver- 
bessert werden kann, wenn man den Meßimpuls die 
Meßstrecke 10mal durchlaufen läßt. Dies gelingt 
durch eine einfache Maßnahme, die in Bild 2b ange- 
deutet ist. Hinter den 3 dB-Richtungskoppler RK3, 
der das Echo auskoppelt, wird ein weiterer Koppler 
RKA4 mit einer Kopplung von 16 dB geschaltet, dessen 
- Hauptleitung kurzgeschlossen ist. Auf diese Weise 
gehen dem Echosignal bei jeder Reflexion im Neben- 
zweig nur 2,5°/e der Leistung verloren, die in den 
Empfänger abfließt. Auch bei dieser Methode wird zur 
Eliminierung der. Verluste im Wellenumwandler und 
in den Richtungskopplern die an SB reflektierte Im- 
pulsreihe mit der an KS reflektierten Reihe verglichen. 
Das Kennzeichnende dieser Anordnung besteht darin, 
daß man die Leitung mit einer reinen Hoı-Welle an- 
regen kann und daher keinen Reflexionswirrwar von 
zahlreichen Wellentypen hat, wie er in Lochblenden 
entsteht, ferner benötigt man nicht unbedingt Magne- 
trons mit hoher Leistung. 


c) Messung des Konversionsmitflusses 


Unter Konversionsmitfluß ist derjenige Anteil der 
als Hoı-Welle in die Leitung eingegebenen Signal- 
leistung zu verstehen, der durch die Unregelmäßig- 
keiten der Leitung in unerwünschte Wellenformen 
zerstreut wird. Als Rekonversionsmitfluß wird dem- 
entsprechend der vom Konversionsmitfluß in Hhı 
zurückverwandelte Anteil bezeichnet. Während der 
Rekonversionsmitfluß quadratisch von den Kopplun- 
gen abhängt, ist der Konversionsmitfluß der ersten 
Potenz derselben proportional und verursacht infolge- 
dessen einen größeren Meßeffekt als jener. Mit Hilfe 
eines Richtungskopplers W’ (Bild 2a), der selektiv auf 
den gesuchten Wellentyp anspricht, kann die Ampli- 
tude des in der gesamten Meßstrecke gebildeten Kon- 
versionsmitflusses gemessen werden. 
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3. Ergebnisse für eine gerade, dielek- 
trisch beschichtete Leitung 


Zur Erhöhung der selbstreinigenden Wirkung 
wurde ein dielektrisches Material gewählt, dessen 
Verlustfaktor wesentlich höher liegen sollte, als bei 
den gebräuchlichen Hochfrequenzdielektrika. Man er- 
hält dann eineEinebnung der Konversionsschwankun- 
gen der Übertragungscharakteristik. Die Konversions- 
messung am beschichteten Rohr müßte, mit einem 
blanken Rohr verglichen, eine glattere Kurve ergeben, 
da ein Blick auf Gl. (1) und (2) lehrt, daß die Schwan- 
kungsterme den Faktor exp [—-2 (a@-.aı) x] enthalten. 


Die Dämpfung a2 irgendeiner unsymmetrischen E- 
La 
B 


+ 
d 53 
höht, während die Hoı-Dämpfung «aı nur mit | 
Io 


d 
oder H-Welle wird proportional mit | eI- 
\ To 


” 


proportional erhöht wird [1] (e = € —-j &” bedeutet die 
komplexe DK des Belages und d die Dicke). Unter der 
Nebenbedingung, daß die Hoı-Dämpfung durch den 
Belag eine tolerierte Grenze nicht übersteige, ergibt 


sich ein optimaler Verlustwinkel .”/“ =1/ 2 und 
eine Grenzdicke des Belages. Für die technologische 
Ausführbarkeit der dielektrischen Beschichtung eines 
Hohlleiters von einigen Metern Länge sind aber noch 
Gesichtspunkte technologischer Art maßgebend und 
es ist bisher nicht gelungen, die elektrische Optimal- 
bedingung genau zu erfüllen. Die Anforderungen an 
das Material sind vielfältig. Eine Reihe bekannter 
Verfahren der Beschichtung scheidet aus, sofern sie 
mit einer starken Erhitzung der Rohre verbunden 
sind, weil darunter die Rundheitstoleranz leidet. An- 
dere Verfahren sind wiederum deswegen wenig 
attraktiv, weil sie die geforderte Schichtdicke nur 
unter mehrmaliger Wiederholung des Prozesses er- 
geben. Das Material, welches die günstigsten Eigen- 
schaften der Verarbeitbarkeit, der Temperaturstand- 
festigkeit und Haftfähigkeit aufwies, hatte einen 
dielektrischen Verlustfaktor von 27:10”, eine 
Dielektrizitätskonstante 3 und wurde in einer Schicht- 
dicke von 0,13mm aufgebracht. Die dielektrischen 
Konstanten wurden mit einem gefüllten Esıo-Reso- 
nator bei 35 GHz gemessen. 


Die Dämpfung der Hoı-Welle auf der 2 X 192m 
langen Leitung betrug bei 35 GHz 0,43 Np/km und war 
damit um 11 /o höher als vor der Beschichtung. Die 
Erhöhung stimmt mit dem aus den Konstanten des 
Belages errechneten Werte überein. Es wurden mit 
Hilfe von modenselektiven Kopplern auch die Dämp- 
fungen einiger unsymmetrischer Wellenformen ge- 
messen. Die Echomethode liefert bei Wellen, die eine 
Vorzugspolarisation besitzen, im allgemeinen kein 
richtiges Ergebnis, weil die Polarisationsebene durch 
die statistischen Unregelmäßigkeiten in unkontrollier- 
barer Weise gedreht wird und für Echo und Primär- 
signal daher verschieden ist. Man hätte zur Ausschal- 
tung dieses Effektes eine Schleifendämpfungsmessung 
mit je einem drehbaren H;o/His-Koppler an den Enden 
machen müssen, was aus technischen Gründen nicht 
ausführbar war. Es wurde die Dämpfung von Hji, 
Hı> und E;ı daher auch aus der Bandbreite der ent- 
sprechenden Resonanzen einer 5-m-Länge ermittelt. 
In der nachfolgenden Tabelle sind die Meßwerte aus 
Impuls- und Resonanzmessung einander gegenüber- 
gestellt. 
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Impuls- Resonanz- be- 
[m] messung messung rechnet @ tm] /®o1) dB 
&tm] Np/km | «7m Np/km| Np/km 
204 
Hy 202 21,6 17,3 50,2 
Ha 5,6 2,8 2,3 6,5 h 
Ei 34,6 35,1 | 40,4 81,5 Han 
10 
Mittels der in 2a) beschriebenen Methode wurde die 
Konversionsschwankung derselben 2 X 192m langen 
Beschichtung untersucht. — 
Leitung vor und nach der g 04 en an Fir 3 sr 


Bild5 gibt eine Reproduktion des Meßstreifens der 


Bild 5. Hyı-Hja-Schwebung in einer 2X 192 m langen 
Strecke aus beschichteten Aluminiumhohlleitern 


beschichteten Leitung wieder. Die Amplitude der 
Schwankung hat sich infolge der Beschichtung von 
etwa 0,2 dB auf < 0,1 dB vermindert. 


Die unter 3c) beschriebene Meßmethode hat für 
den Hı>-Mitfluß der 2X 192m langen Leitung 10 %o 
der Hoı-Amplitude ergeben. Das bedeutet, daß 10 
der Hoı-Leistung durch Zerstreuung in Hı> verloren- 
gegangen ist. Dem entspricht, daß die Hoı-Amplitude 
infolge von Interferenz mit dem rekonvertierten Hijs 
um + 0,5°/o schwanken würde. Die gemessene Pegel- 
schwankung von 0,1 dB ist also überwiegend auf Hıs- 
Bildung zurückzuführen. 

Es ist nicht zu erwarten, daß eine längere Meß- 
strecke bei der gleichen Frequenz einen wesentlich 
größeren Hı>-Mitfluß aufweisen würde Wie in [3] 
abgeleitet, enthält der quadratische Mittelwert des 
Konversionsmitflusses der Strecke I den Faktor 

1-e72leTa))l 
2 (a2— 01) 
Mit apı2] — apı) ” 2Np/km für die dielektrisch belastete 
Rohrleitung liegt für I = 0,384km dieser Faktor nur 
mehr 22 °/o unter seinem Maximalwert. 


4. Meßergebnisse an gekrümmten 
Leitungen 


Es wird als die wichtigste Wirkung des Wand- 
belages angesehen, daß die E;ı-Entartung aufgehoben 
wird und daß deshalb die Leitung auch mit größeren 
Richtungsablenkungen verlegt werden darf. Zur 
Demonstration dieser Wirkung wurde folgender Ver- 
such angestellt: Der Aluminiumhohlleiter konnte unter 
Einhaltung der elastischen Proportionalität der Span- 
nungen in einem Kreisbogen mit 50m Radius aus- 
gelegt werden. Die Gesamtlänge betrug 150 m, die in 
zwei S-förmig aneinanderstoßenden Halbkreisen 
untergebracht wurden. Die den Meßimpuls reflektie- 
rende Kurzschlußplatte wurde unter allmählichem 
Abbau des Kreisbogens jeweils um eine Teillänge 
von 5m versetzt. Auf diese Weise konnte die Dämp- 
fung in Abhängigkeit von der Bogenlänge gemessen 
werden. Das Ergebnis zeigt Bild6 in Gegenüberstel- 
lung des unbelasteten und belasteten Rohres. Die 
Dämpfungskurve weist über der Bogenlänge aufge- 
tragen äquidistant liegende Pole auf, die an den- 
jenigen Stellen sitzen, wo die Hoı-Welle wegen der 
Entartung völlig in Ei; übergegangen ist. Die Ein- 


Bogenlange 2 > 


Bild6. Hy,;-Dämpfung in einer kreisbogenförmig verlegten 
Strecke in Abhängigkeit von der Bogenlänge 
Kurve 1 blanker Hohlleiter 
Kurve 2 beschichteter Hohlleiter 


hüllende der Minima liegt auf einer stark ansteigen- 
den Geraden, aus der sich die Eıı-Dämpfung des blan- 

ken Rohres ergibt. Im Anhang ist gezeigt, daß die 
einhüllende Gerade dem arithmetischen Mittelwert 
1 


Fu (aı + ae) von Hoı- und Eı1-Dämpfung entspricht. 


Die Messung ergibt 
aı + aa = 7,68 Np/km 


und mit dem aus anderen Messungen bekannten Wert 
aı = 0,38 für die Hoı-Welle erhält man für die Eıı- 
Welle ag = 7,30 Np/km. Der theoretische Rechenwert 
ist 6,80 Np/km, womit die Eıı-Dämpfung also nur um 
7°/a gegenüber 27°/o bei der Hyı-Welle erhöht er- 
scheint. Der Grund dafür liegt in den überwiegend 
nach der Längsrichtung verlaufenden Ziehriefen der 
Rohre, die für die Zirkularströme der Hoı-Welle einen 
höheren Umwegfaktor darstellen, als er durch die 
mikroskopische allgemeine Rauhigkeit gegeben ist. 


Die zweite Kurve wurde mit der belasteten Leitung 
aufgenommen. Die Meßwerte streuen um eine Gerade, 
die einer Hoı-Dämpfung entspricht, die durch den 
dielektrischen Belag um 11°/o und durch die Eı1-Kon- 


a N 
version um den Betrag (45) da = 8,4 :10° = Po ent- 
m 


(0) 
sprechend 1,7°/o erhöht ist (s. Anhang). Die Oszillation 
der Kurve, die von der Ejı/Hoı-Schwebung herrührt, 


2 
ist von der Ordnung 2 (4) = 2,5-10° und wird 
von anderen Unregelmäßigkeiten der Leitung ver- 
deckt. 


Wenn man den Durchmesser der Hohlleitung redu- 
ziert, hat man den Vorteil, daß weniger Hı„-Wellen, 
die in der Krümmung angeregt werden, ausbreitungs- 
fähig sind, und man kann auch den Krümmungsradius 
herabsetzen. Man wird die Frage stellen, wie sich 
Rohrdurchmesser und Krümmungsradius zweier Kreis- 
bogenkrümmer verhalten, wenn bei gleichen Um-: 
lenkwinkeln beide gleiche Dämpfung haben sollen. 
Man setzt den dielektrischen Verlust des Wand- 
belages im Krümmer naturgemäß als vernachlässig- 
bar an. Sofern auch c/öß <1 erhalten bleibt, sind die 
Amplituden der Ej1-Schwebung genügend klein und 
es kommt nur auf die Wandstromdämpfung 


ee 
1? Yızya 


an. Da bei gleichen Zentriwinkeln die Bogenlängen s 


u 
r 


v=k/i (3) 
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sich wie die Radien R verhalten, gilt also für gleiche 
Dämpfung as die Bedingung 


ea, RE ; 
) nn ara (4) 

Die Krümmungsradien haben sich. ungefähr wie die 
dritten Potenzen der Radien zu verhalten. In Bild 7 


[0] 
45° 90° 135° 180° 
ad —— 
Bild 7. H,;-Dämpfung in dielektrisch belasteten Hohlleiter- 
krümmungen 


Kurvei R=50 m, 50mm® d=01 mm 
Kurve2 R= 15m, 16mm© d=0,13mm 


sind ein Krümmer mit 297, =16mm, R=1,5m und 
einer mit 270 =50mm, R=50m einander gegen- 
übergestellt. Die über dem Umlenkwinkel gemesse- 
nen Dämpfungen verlaufen linear und unterscheiden 
sich nur geringfügig zum Teil wegen der dielektri- 
schen Verluste voneinander. Die Relation (4) ist an- 
nähernd erfüllt. Auf diese Weise erlaubt ein dielek- 
trisch belastetes Rohr mit herabgesetztem Durchmesser 
Krümmungen, die allen beim Streckenbau vorkom- 
menden Anforderungen genügen dürften. Auf weitere 
Verfeinerungen, die durch Taperung der Krümmung 
noch möglich sind, speziell in Hinblick auf minimale 
Konversion bei gegebener Umlenkung, soll hier nicht 
eingegangen werden. 


DS ehklkuinsbreitrarchäkun.g 


Die Experimente haben gezeigt, daß der dielektrisch 
belastete Hohlleiter die theoretischen Erwartungen, 
die zunächst an das Verhalten in Krümmungen und 
an die Selbstreinigung durch Dämpfungserhöhung 
der unsymmetrischen Wellenformen geknüpft wurden, 
erfüllt hat. Theoretische Betrachtungen über die An- 
regung von Störwellen durch Unregelmäßigkeiten 
von Form und Dicke der Schicht lassen aber auch 
erkennen, daß die Kopplung mit dem Quadrat der 
Frequenz steigt. Weitere Untersuchungen werden also 
zu zeigen haben, wo diesbezüglich die technisch nutz- 
bare Grenze liegt. Vor anisotropen Hoı-Wellenleitern 
hätte der dielektrisch beschichtete Rohrwellenleiter, 
geeignete Rohre vorausgesetzt, den unbestreitbaren 
Vorteil größerer Fertigungsgeschwindigkeit und ge- 
ringerer Materialkosten. Das Beschichtungsverfahren 
erfordert geringe Investitionen, die Herstellung ge- 
eigneter Rohre dürfte, wie die in der Einleitung er- 
wähnten Toleranzen zeigen, günstig zu beurteilen 
sein. 


Anhang 
Die Dämpfung in Kreisbogenkrümmern 


Den mit Kreisbogenkrümmern durchgeführten Experi- 
menten soll eine kurze Berechnung der Konversionserschei- 
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nungen nach der Kopplungstheorie folgen. Die bekannten 
Gleichungen zweier gekoppelter Wellen lauten für die 
Amplituden a; und as der Hyj- bzw. E,;-Welle 


da; 2 
= ,—W Aı = ICds 
FE EN, 
a 
das x | 
ee = —-Yyldor-1Ca 
=: VE 


(ce = Kopplungskonstante, y=@a+jPf = Fortpflanzungs- 
konstante.) 

Die Anfangsbedingungen seien: Hy,-Welle am Leitungs- 
anfang z=0 a, (0) = 1, und Störwellen a (0) = 0 entspre- 
chend einer in den Krümmer eintretenden reinen Hy;- 
Welle. Die Lösungen von (1) lauten: 


BE IaEN2 = T 3 
uß)=e. 2 cos ®®-[*z-j — ——sin Ye-I*®z 
RD? 
Ve-i 
(2) 
nt DrER 
a) =e 2 sine? T”z 


mit der Abkürzung /' = 2 Yı-7): 
a) blankes Rohr 


Im blanken Rohr ist der Phasenmaßunterschied zwischen 
Hy;- und E,;-Welle gleich ihrem Dämpfungsunterschied 
@ı—0G9. Infolgedessen ist 

ab 


T=—, (u-a). 


Für ein Aluminiumrohr wurde bei 35 GHz gemessen 
a = 0,42 Np/km; a) = 7,3 Np/km. 
Die Kopplungskonstante der beiden Wellen beträgt 
u) 
=D 
ER 
(rg = Rohrradius, R= Krümmungsradius, Ag = freie Wellen- 


länge.) 
Für den Radius R=50m und 2r, = 50 mm, /, = 8,6 mm 


[63 


it 
findet man c = 67,5kmt, =; |aı—-a2|= 3,42 Np/km. Es ist 


also /’” gegen c? zu vernachlässigen und die Amplituden 
von Hy; und E;; folgen einem cos- bzw. sin-Gesetz über 
der Bogenlänge. An den Punkten 


Ve-T?z kn 
wird E,; nach Gl. (2) sehr klein. Diese Punkte entsprechen 


den Minima der Kurvei in Bild6. Der Anstieg der ein- 
hüllenden Geraden dieser Minima entspricht also dem 


1 
arithmetischen Mittelwert = (“&ı + a) von Ej;- und Hy;- 


Dämpfung. 


b) Dielektrisch belastetes Rohr 

Durch den dielektrischen Film erhalten Hy;- und E;;- 
Welle einen Phasenmaßunterschied öß gegeneinander, der 
mit der Schichtdicke d und der DK e/e, in erster Näherung 


durch die Formel 
öß E d 
28 ı- 2) (8) 


Pi Ig 


zusammenhängt. Selbst für Filme von 0,1 mm Dicke ist 0 
so groß, daß im Gegensatz zu a) nunmehr | [> c? ist. 
Wir führen die Abkürzung 
c 
öß 
ein und entwickeln die Lösung (2) nach dieser kleinen 
Größe. Das Ergebnis lautet 
-W+2K2N)z 


1 
+2Re 22 mh +2MTz. 


(4) 


a,(z)=e 
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Aus dieser Formel ist abzulesen, daß durch die verblie- 
bene E;,-Konversion eine Dämpfungserhöhung im Mittel 


um den Betrag 
0 + Kk?(a9-aı) 


eingetreten ist. Der exponentiellen Amplitudenabnahme 
der Hyı-Welle ist noch eine gedämpfte Oszillation über- 
lagert mit der Periodenkonstanten 


(+29) (Bı-B9 


und der Amplitude 


1 
— — (&+0s 
a 


2k?e 
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Neues aus Forschung, Industrie und Wirtschaft 


Neues Stromzangen-Milliamperemeter mißt ab 0,3 mA 
Gleichstrom 


Ein neues Weitbereich-Milliampere für Gleichstrommes- 
sungen im Bereich 0,3mA bis 10 A ist jetzt von Hewrlett- 
Packard*) erhältlich. Das Gerät mißt mittels Stromzange, 
ohne daß der zu messende Stromkreis unterbrochen oder 
belästigt wird. 

Das neue Milliamperemeter-Modell 428B ist mit einer 
neuartigen Stromzange für Gleichstrom ausgerüstet, die 
beim Meßvorgang einen Draht des Kreises umklammert. 
Der Meßumfang ist in neun Meßbereiche von 0,3mA bis 
10 A aufgeteilt. 


Zur Messung sehr kleiner Ströme können mehrere Schlei- 
fen des stromführenden Leiters durch die Zange erfaßt wer- 
den, dadurch wird die Empfindlichkeit um einen Faktor, der 
gleich der Anzahl der umklammerten Drahtschleifen ist, 
erhöht. 


Das Gerät mißt Gleichstrom bei gleichzeitig vorhandenem 
Wechselstrom. Es kann die Summe oder Differenz von 
Strömen in verschiedenen Leitern, die gleichzeitig umklam- 
mert werden, messen. 


Das Gerät kann als Strom-zu-Spannungsverstärker be- 
nutzt werden, da eine der Auslenkung des Anzeigeinstru- 
mentes, proportionale Ausgangsspannung an der Frontplatte 
des 428B, verfügbar ist. Die Spannung kann dazu benutzt 
werden, einen Schreiber zu betätigen. 


Der Verstärker hat eine Bandbreite von Gleichstrom bis zu 
300 Hz, so daß nach Anschluß eines Kathodenstrahl-Oszillo- 
graphen hiermit erstmalig Strommessungen mit Stromzangen 
durchgehend von Gleichstrom bis 300 Hz gemacht werden 
können. 


Neuer Frequenz-Synchronisator ermöglicht automatische 
Frequenz-Messung bis zu 12,4 GHz mit der Genauigkeit eines 
elektronischen Zählers 


Ein neuer Frequenz-Synchronisator (Transfer Oscillator 
Synchronizer), der Frequenz-Messungen bis zu 12,4 GHz mit 
einer Genauigkeit bis 3 in 10% oder besser, ermöglicht, ist 
von DYMEC, einer Abteilung der Firma Hewlett-Packard, 
Palo Alto, Kalifornien”), der Öffentlichkeit vorgestellt 
worden. 


Das neue Gerät wird mit einem Frequenz-Umsetzer- 
Oszillator und einem elektronischen Zähler betrieben. Es ge- 
stattet in dieser Kombination einfach durchzuführende und 
sehr genaue Frequenz-Messungen im Gebiet von 200 MHz 
und 12,4 GHz. 


Der Frequenz-Synchronisator dy 5796 arbeitet nach dem 
Prinzip der phasenstarren Kopplung zwischen Meß-Frequenz 
und Frequenz des Frequenz-Umsetzer-Oszillators und auto- 
matischer Nachführung der Frequenz des Umsetzers. Auf 

*) Deutsche Vertretung: Hewlett-Packard Vertriebsgesellschaft m. b. H., 
Frankfurt am Main, Sophienstraße 8. 
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diese Weise ist die bisherige Betätigung durch Handabstim- 
mung und Nachführung in der Meßtechnik mit Frequenz- 
Umsetzer-Oszillatoren ausgeschaltet. 


Die Meßgenauigkeit ist gleich der der Zeitbasis des elek- 
tronischen Zählers. Genauigkeiten von 3 in 10% können er- 
reicht werden durch die interne Zeitbasis der hp-Zähler, wie 
z.B. der Geräte 524C oder 524D. Noch größere Genauig- 
keiten können erreicht werden, wenn die genannten Zähler 
mit Frequenz-Normalen als externe Zeitbasis betrieben 
werden. 

Der. Frequenz-Synchronisator ermöglicht auch Langzeit- 
Messungen von Frequenztriften im Mikrowellenbereich, 
und vereinfacht die Messungen von Frequenz-Modulationen 
bistzur=220,290 


Auch die Elektrizitätswirtschaft bedient sich des Richtfunks 


Für die Elektrizitätsversorgung bedeuten Nachrichtenver- 
bindungen einen besseren Überblick, eine größere Betriebs- 
sicherheit und eine wirtschaftlichere Nutzung der Energie. 


Diese Überlegungen haben das Bayernwerk, eines der 
größten deutschen Elektrizitätsversorgungs-Unternehmen, in 
enger Zusammenarbeit mit der Firma Siemens & Halske, zu 
weitblickenden Maßnahmen auf dem Gebiet der Nachrichten- 
übermittlung geführt, die besondere Beachtung verdienen, 
Im Einvernehmen mit der Deutschen Bundespost wurde kürz- 
lich die erste Strecke eines modernen Richtfunknetzes in Be- 
trieb genommen, die zunächst über drei Relais-Stationen von 
der Zentralverteilungsstelle München-Karlsfeld über Haller- 
tau und fränkischen Jura nach Stein bei Nürnberg führt. Die 
einzelnen Stationen sind bis zu 55 km von einander entfernt. 
Da mit den verwendeten Parabolspiegeln die Sende-Energie 
sehr stark gebündelt wird, ist zur Überbrückung dieser Ent- 
fernung nur eine Sender-Leistung von etwa 1 W erforder- 
lich. Die Gesamtanlage arbeitet in dem jüngst erschlossenen 
Frequenzbereih um 7GHz. Die neuartigen Richtfunk- 
geräte, die von der Firma Siemens & Halske AG entwickelt 
und geliefert wurden, ermöglichen es, über eine Funkver- 
bindung gleichzeitig bis zu 120 Gespräche zu führen oder 
aber eine große Anzahl von Fernschreibsteuer- und Meß- 
signalen zu übertragen. 

So ist diese Technik, die vielseitige Anwendungsmöglich- 
keiten in weitverzweigten Wirtschaftsorganisationen hat, 
auch zum wertvollen Helfer rationeller Elektrizitätsversor- 
gung geworden. 


Buchbesprechungen 


Wirbelströme und Schirmung in der Nachrichtentechnik 
von H. Kaden 


Springer Verlag, Berlin - Göttingen - Heidelberg, 1959 
354 Seiten, 195 Abbildungen, Gzl. DM 66,— 


Dieses Buch ist eine völlig umgearbeitete und erweiterte 
Auflage der vor zehn Jahren erschienenen Monographie 
„Die elektromagnetische Schirmung in der Fernmelde- und 
Hochfrequenztechnik" des gleichen Autors. Der vorliegende 
Band behandelt eine Fülle von Problemen, die dem Nach- 
richtentechniker oft gestellt werden, wobei wichtige 
Probleme der Nachrichtenübertragung über koaxiale und 
symmetrische Leitungen einen weiten Raum einnehmen. Die 
dazu ausgewählten Fragestellungen und deren mathe- 
matische Behandlung sind für die Praktiker von großem 
Wert, weil sie aus der über viele Jahrzehnte sich erstrecken- 
den Tätigkeit des Verfassers in der Industrie hervorgehen 
und, weil sie damit unmittelbar auf dem Boden der Praxis 
gewachsen sind. Die Behandlung scheinbar einfacher Frage- 
stellungen führt, wie der Leser sofort bemerkt, auf oft recht 
schwierige mathematische Probleme, die der Autor exakt 
und mit großer Eleganz anpackt und bis zur Lösung behan- 
delt. Hierbei kommt ihm seine langjährige Vorlesungs- 
tätigkeit an der Technischen Hochschule in München zugute, 
Das Buch ist daher, trotz der Schwierigkeit der behandelten 
Probleme, sehr gut lesbar. 


Der erste Abschnitt behandelt die Maxwellsche Theorie und 
den bei der Ausbreitung elektrischer Wellen wichtigen Be- 
griff der äquivalenten Leitschichtdicke, es folgen in weite- 
renKapiteln dieWirbelströme in Blechen, Drähten, Kugeln und 
Zylindern und die damit verbundene Abschirmung solcher 
Elemente gegen äußere Felder, wenn es sich um hohle Ge- 
bilde handelt. Ein ausführliches Kapitel „Metallische Hülsen 
mit innerer Felderregung“ behandelt die Abschirmung von 
Spulen und die Nachrichtenübertragung über geschirmte 
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symmetrische Leitungen und über koaxiale Kabel sowie 
über koaxiale Kabel mit mehreren Schirmen. Der Durchgriff 
elektromagnetischer Felder durch Löcher, Schlitze und Draht- 
gitter sowie der Umgriff solcher Felder um metallische Kan- 
ten wird in weiteren Kapiteln behandelt. Viele dieser 
Kapitel geben Auskunft über das Nebensprechen zwischen 
Leitungen, seien diese Leitungen rein symmetrisch oder rein 
koaxial oder sogar eine Kombination beider, wie z.B. beim 
17paarigen Kabel, das in Deutschland verlegt ist. Jedes der 
Kapitel besitzt ein ausführliches Literaturverzeichnis, das 
den Leser auf die Originalliteratur verweist. 


Es ist äußerst begrüßenswert, daß ein solches Buch in 
deutscher Sprache vorliegt, dem nur wenige fremdsprachige 
Bücher dieser Art an die Seite gestellt werden können. 

I. Rasch 


Transformatoren kleiner Leistung 
von Eduard Breitenbruch 


Winter'sche Verlagshandlung, Prien (Chiemsee) 1960 
204 Seiten, 81 Bilder, 108 Tabellen und Tafeln 
Ganzleinen DM 49,80 


Transformatoren mit einer Leistung von etwa 3VA bis 
2,5 kVA werden in Geräten der Nachrichtentechnik und 
Elektronik als Netztransformatoren und als Übertrager zur 
möglichst verzerrungsfreien Übertragung von Wechselströ- 
men eines größeren Frequenzbereiches verwendet. In dem 
vorliegenden Werk werden ausschließlich die theoretischen 
Grundlagen und die praktische Berechnung von Netztrans- 
formatoren behandelt, deren Aufgabe darin besteht, die 
Spannung einer Wechselstromquelle bestimmter Frequenz, 
z.B. das Lichtnetz, in die von den Verbrauchern des Gerätes 
benötigten Spannungen zu transformieren. 


Der Verfasser gliedert den Stoff in drei Abschnitte. 


1. Die grundsätzliche Wirkungsweise der Kleintransfor- 
matoren, also der Spartransformatoren zur Spannungs- 
erhöhung und -erniedrigung und der Transformatoren 
mit mehreren voneinander getrennten Wicklungen. 


2. Die Aufbauteile des Kleintransformators, worunter der 
Eisenkern, sein Material und seine Form und die Spule, 
die aus dem Spulenkörper, den Drähten, den Isolations- 
einlagen usw. besteht, fallen. 


3. Das Verhalten der Kleintransformatoren mit Verlusten 
und Streuung, aus dem sich die Berechnung und Bemes- 
sung des Transformators ergibt. 


In den zahlreichen Tabellen hat der Verfasser alle Unter- 
lagen zusammengestellt, die zur Auswahl des günstigsten 
Blechkerns und zur genauen Berechnung benötigt werden. 
Berechnungsbeispiele erläutern die Anwendung der Unter- 
lagen, auf die Berücksichtigung des Füllfaktors wird immer 
wieder hingewiesen. Die Berechnung von Transformatoren 
mit Schnittbandkernen und mit Kernen aus Mantel-Diagonal- 
schnitt-Blechen wird behandelt. Das gut ausgestattete Buch 
wird mit einer Zusammenstellung der verwendeten Einhei- 
ten und Zeichen, einem Schrifttumsverzeichnis und einem 
sorgfältig aufgestellten Sachregister abgeschlossen. Es wird 
nicht nur dem Studierenden und dem in das Berufsleben 
tretenden Ingenieur der Fernmeldetechnik und Elektronik 
ein guter Leitfaden für die Berechnung kleiner Transformato- 
ren sein, sondern es kann wegen seiner guten Berechnungs- 
unterlagen und Tabellen auch dem erfahrenen Ingenieur 
empfohlen werden. Schröder 


Funktechnik ohne Ballast 

von Otto Limann 

Franzis-Verlag, München, 1961 

5. Auflage, 332 Seiten, 560 Abb., 8 Tafeln 
Halbleinen mit Glanzfolien-Einband DM 16,80 


Das als Einführung in die Schaltungstechnik der Rundfunk- 
empfänger bekannte Werk liegt, überarbeitet und erweitert, 
in 5. Auflage vor. Hinzugekommen ist vor allem eine Ab- 
handlung über die Arbeitsweise der Transistoren und ihre 
schaltungstechnische Anwendung in neuzeitlichen Rundfunk-, 
Phono- und Tonbandgeräten. Die als veraltet anzusehenden 
Ein- und Zweikreisempfänger werden nur soweit behandelt, 
als es das Verständnis der neueren Geräte erfordert. 


Die allgemeinen Grundlagen der Elektro- und Hochfre- 
quenztechnik werden jetzt als bekannt vorausgesetzt, ein- 
führende Fachliteratur wird nachgewiesen. Die kurzgefaßte 
Zusammenstellung der wichtigsten Formeln, erläutert durch 
Skizzen und Berechnungsbeispiele, ist als ausreichend anzu- 
sehen. 
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Der Verfasser konnte unter diesen Voraussetzungen die 
Einführung in die Schaltungstechnik schärfer herausarbeiten. 
Dem Leser werden die Eigenschaften der verschiedenen Bau- 
elemente erläutert, ihre Zusammenschaltung zu Baugruppen 
und vollständigen Geräten wird gezeigt. Die Entwicklung 
der modernen Überlagerungsempfänger für AM- und FM- 
Technik und alle Wellenbereiche aus dem klassischen Ein- 
kreiser, seine Vorzüge und schaltungstechnischen Feinheiten 
werden ebenso ausführlich erörtert, wie die Besonderheiten 
der Stromversorgung aus Netz und Batterie oder die An- 
schlußmöglichkeiten für Schallplatten- und Magnetband- 
Geräte. 


Zahlreiche Schaltskizzen erleichtern das Verständnis, Be- 
rechnungsbeispiele, praktische Hinweise und die Bespre- 
chung der Schaltungen ausgeführter Industriegeräte ver- 
tiefen die erworbenen Kenntnisse und regen den Leser zu 
eigenen Überlegungen und Arbeiten an. 


Rechentafeln, ein umfangreicher Literaturnachweis und das 
Sachregister vervollständigen das gut ausgestattete Buch. 


Die Erfahrungen des Verfassers aus eigener Lehrtätigkeit 
und die Anregungen aus Fachschulkreisen wurden berück- 
sichtigt. Der folgerichtige Aufbau macht das Werk für den 
Unterricht und das Selbststudium besonders geeignet. Dar- 
über hinaus wird es als Nachschlagewerk im Labor und in 
der Praxis gute Dienste leisten. Schröder 


Formelsammlung für den Radio-Praktiker 
von Georg Rose 


Franzis-Verlag, München, 1960 
160 Seiten, 172 Abbildungen 
Gzl. DM 6,90, kart. DM 4,80 


Das vorliegende Buch, das als Heft 68...70 der „Radio- 
Praktiker-Bücherei” erscheint, entstand wie alle Hefte dieser 
Reihe aus der Praxis für die Praxis. Auch Formeln werden 
immer wieder in der Praxis der Funktechnik benötigt, und 
so wird schon in der Gesellen- und Meisterprüfung des 
Radio- und Fernsehhandwerks großer Wert auf die rechne- 
rische Lösung vieler Aufgaben gelegt. 


In der Formelsammlung sind die Formeln aus den Gebieten 
der Mathematik, Mechanik, allgemeinen Elektrotechnik und 
aus der Funktechnik zusammengestellt, die erfahrungsmäßig 
immer wieder benötigt werden. Die Anwendung der For- 
meln wird durch erläuternde Schaltskizzen und Diagramme 
erleichtert. Gegenüber den vorangegangenen Ausgaben war 
eine Überholung der Formeln notwendig geworden, um die 
seit einigen Jahren in den Normblättern DIN 1304 und 1344 
festgelegten Formelzeichen zu berücksichtigen, deren Kennt- 
nis schon mit Rücksicht auf das Studium der einschlägigen 
Fachliteratur wichtig ist. 


Die Formelsammlung wird daher nicht nur dem lernenden 
Funktechniker, sondern auch dem erfahrenen Praktiker dien- 
lich sein. Darüber hinaus kann das Büchlein auch dem In- 
genieur empfohlen werden, der eine gedrängte Übersicht der 
wichtigsten Formeln findet. Zu erwähnen sind die gute Aus- 
stattung und der saubere Druck des Büchleins. Schröder 


Einkreis-Empfänger mit Röhren und Transistoren 
Band 74 der Radio-Praktiker-Bücherei 
von H. Sutaner 


Franzis-Verlag, München, 1960 
64 Seiten, 68 Abbildungen, 3 Tabellen 
brosch. DM 1,60 


Mit der bekannten „Radio-Praktiker-Bücherei” will der 
Verlag den jugendlichen und älteren Bastlern nicht nur „Bau- 
rezepte” geben, sondern er will darüber hinaus das Interesse 
an der Funktechnik wecken und will zu weiterem Eindringen 
in dieses umfangreiche Gebiet anregen. 


Der Einkreis-Empfänger ist nach wie vor ein besonders ge- 
eignetes Studienobjekt, da seine Wirkungsweise leicht 
erklärt und verstanden werden kann, und sein Bau keine be- 
sonderen Schwierigkeiten bereitet. In dem vorliegenden 
Heft, das als 74. Band der obengenannten Reihe erscheint, 
hat der Verfasser eine Anzahl erprobter Schaltungen zu- 
sammengestellt. Dem jetzigen Stand der Technik entspre- 
chend werden sowohl netzgespeiste Röhrengeräte, als auch 
batteriebetriebene Transistorapparate behandelt. 


Mit wenig Theorie wird die Arbeitsweise der Empfänger 
erläutert, Hinweise auf die Dimensionierung der verschie- 
denen Bauelemente werden gegeben, ein kleines Literatur- 
verzeichnis wurde nicht vergessen. Damit ist das Heft ein 
guter Ratgeber für den angesprochenen Personenkreis und 
erfüllt die gestellte Aufgabe in jeder Hinsicht. Schröder 
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Patentschau 


Anm.: Tele- 


Halbleiteranordnung. DAS 1 107 295, 21a, 29/05, T 19 216, 
Bits IDT. 


funken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm/Donau. 
Ernst Fröschle, Ulm/Donau, 2. 11. 60, bek. gem. 25. 5. 61. 


Parametrischer Verstärker, insbes. für Mikrowellen. DAS 1 107 296, 21af, 
29/50, H 39 625. Anm.: Hughes Aircraft Company, Culver City, Calif. 
Erf.: Walter L. Whirry, Inglewood, Calif. 7.6.60, V.St. A. 25. 6.59, 
bek. gem. 25. 5. 61. 


Schaltungsanordnung zum Verhüten des Einbrennens des Schirmes einer 
Wiedergaberöhre in einem Fernsehempfänger nach dessen Abschaltung. 
DAS 1 108 263, 21al, 33/70, N 18 114. Anm.: N. V. Philips’ Gloeilampen- 


fabrieken, Eindhoven. Erf.: Antonius Boekhorst, Eindhoven, angem. 
4.4.60, Niederlande 7.4.59, bek. gem. 8. 6. 61. 
Zur Vermeidung von Helligkeitsschwankungen bei Netzspannungs- 


schwankungen wird ein zwischen dem Wehneltzylinder der Wiedergabe- 
röhre und Erde vorgesehener Kondensator über einen spannungsabhän- 
gigen Widerstand angeschlossen. 


Fernsehempiänger mit UÜberlagerungs- und Mischstufen zum wahlweisen 
Empfang von VHF-Bändern und UHF-Bändern, DAS 1108264, 21al, 
33/70, St 15 982. Anm.: Standard Elektrik Lorenz A.G., Stuttgart-Zuffen- 
hausen. Erf.: Hans Hein, Pforzheim, angem. 12.1. 60, bek., gem. 8. 6. 61. 
Um bei VHF- und UHF-Empfang dasselbe Abstimmorgan benutzen zu 

können, wird vorgeschlagen, das VHF-Band in das UHF-Band umzusetzen. 


Parametrische Verstärkeranordnung. DAS 1 108 278, 21a#, 29/50, T 17 243. 
Anm.: Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm/Donau. Erf.: 
Dipl.-Ing. Erwin Willwacher, Backnang, angem. 19. 9,59, bek. gem. 
8. 6.61. 

Abgleichmöglichkeiten des Verstärkers durch Verwendung von Brücken- 
schaltungen, z. B. zum Anschluß des Pumposzillators. 


Stromversorgung für die Gleichrichterröhre des Hochspannungsteiles in 
einem Fernseh-Mehrnormengerät. DAS 1 108 280, 21a®, 35/10, T 17 880. 
Anm.: Telefunken Patentverwertungsgeselischaft mbH., Ulm/Donau. 
Erf.: Dr.-Ing. Goswin Schaffstein, Hannover, angem. 13. 2. 60, bek. gem. 
8. 6. 61. 

Verringerung des Aufwandes bei einer Schaltung zur Gewinnung der 

Hochspannung für die Bildröhre aus den bei Zeilenrücklauf auftretenden 

Spannungsspitzen, 


Frequenzlinear abstimmbarer Hohlraum-Schwingkreis. DAS 1 108 753, 21a#, 
69, St 16 429. Anm.: Standard Elektrik Lorenz A. G., Stuttgart-Zuffen- 
hausen, Erf.: Dipl.-Ing. Hans Pecher, Pforzheim. 28. 4.60, bek. gem, 
15.76. 61. 

m». ., daß zwischen Außenmantel und einem Punkt innerhalb der 
unteren Hälfte des Innenleiters ein Abstimmkondensator mit kapazitäts- 
linearem Plattenschnitt angeschlossen ist.“ 


Schaltungsanordnung für Fernsehbildröhren zur Konstanthaltung der Bild- 
helligkeit bei Netzspannungsschwankungen. DAS 1 111240, 21al, 33/70, 
T 18433. Anm.: Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm/ 
Donau. Erf.: Paul Theisen, Hannover, 24. 5. 60, bek. gem. 20. 7. 61. 


36/02, K 41 205. Anm.: 


Sperrschwinger-Anordnung. DAS 1 111 242, 21al, 
Erf.: Josef Mörwald, 


Kienzle Apparate GmbH., Villingen (Schwarzw.). 

Dachau (Obb.). 16. 7. 60, bek. gem. 20. 7. 61 

Zur Vermeidung schädlicher Abschaltspannungsspitzen wird bei einem 
Transistor-Sperrschwinger zusätzlich ein Widerstand mit parallel geschal- 
teter Diode vorgesehen. 


Piezoelektrischer Biegeschwinger. DAS 1 111 248, 21a#, 10, T 18 235. Anm.: 
Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm/Donau. Erf.: Ulrich 
Weber, Ulm/Donau, 14.4. 60, bek. gem, 20. 7. 61. 

„+... aus einem schalenförmig ausgebildeten piezoelektrischen Körper, 
dessen Seitenwände wulstförmig verstärkt sind, und dessen Bodenteil 
beidseitig mit elektrisch leitenden, als Elektroden dienenden Belägen ver- 
sehen und im wesentlichen senkrecht zu ihrer Fläche polarisiert ist." 


Durchstimmbarer Reaktanz-Geradeausverstärker. DAS 1111249, 21a, 
T 19169. Anm.: Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm. 
Erf.: Robert Maurer und Dipl.-Ing. Klaus Bomhardt, Ulm/Donau. 
22. 10. 60, bek. gem. 20. 7. 61. 

Ausnutzung der günstigen Rauscheigenschaften, insbes, für UHF-Vor- 
stufen von Fernsehempfängern. 


Anordnung zur Bandbreiteneinengung elektrischer Signale, insbes. in der 
Radartechnik. DAS 1111253, 21a%, 48/05, L 27909, Anm.: Standard 
Elektrik Lorenz A.G., Stuttgart-Zuffenhausen. Erf.. Dr.-Ing. Theodor 
Grewe, Eckernförde. 21. 6.57, bek. gem, 20. 7. 61. 


Einrichtung zur räumlichen Lautsprecherwiedergabe. DAS 1 111 671, 21a2, 
16/03, Sch 26076. Anm. zugl. Erf.: Hermann Scherchen, Gravesano, 
Tessin (Schweiz). 19. 5.59, bek. gem. 27. 7.61. 

Pseudostereophonische Wirkung mit besonderem Frequenzgang der Fre- 
quenzaufteilung. 


Gegentaktverstärker mit zwei Transistoren, deren Emitter-Kollektor- 
Strecken vom Speisegleichstrom in Reihe durchflossen werden. DAS 
1 111 672, 21a2, 18/08, G 27751. Anm.: General Electric Company, 
Schenectady, N. Y. Erf.: Hugh Randolph Lowry, DeWitt; N. Y, 19, 8, 59, 
V.St. A. 20.8.58, bek. gem. 27. 7.61. 

Verwendung nicht ausgewählter und nicht angepaßter Transistoren. 


Elektrisch beheizter Durchlauferhitzer. DAS 1 111 749, 21h, 6, L 33 928. 
Anm.: Licentia Patent-Verwaltungs-GmbH., Frankfurt/M, Erf.: Dr.-Ing. 
Herbert Dallmann, Fürth (Bay.) und Helmut Schönberger, Herpersdorf 
Post Worzeldorf bei Nürnberg. 10. 8. 59, bek. gem. 27. 7. 61. 
Der unisolierte Heizleiter liegt in einem vom Wasser durchströmten 

Kanal. Verminderung der Verkalkungsgefahr. 


Transistorschaltung zum Verstärken impulsartiger Signale. DAS 1 112 108, 
2lal, 36/04, T 15 885. Anm.: Telefunken Patentverwertungsgesellschaft 
mbH., Ulm/Donau, Erf.: Otto Müller, Sulzbach/Murr. 14.11.58, bek. 
gem. 3.8. 61. 

w... bei welcher mit relativ kleinen Eingangsströmen große Ausgangs- 
ströme erzeugt werden." 


UÜberlagerungsempfänger. DAS 1112136, 21a#, 24/01, K 39830. Anm.: 
Körting Radio Werke GmbH., Grassau (Chiemgau). Erf.: Günter Gaß- 
mann, Berkheim b. Eßlingen/Neckar. 7. 7.56, bek. gem. 3.8. 61. 
Gemeinsamer Zwischenfrequenzverstärker für amplitudenmodulierte und 

frequenzmodulierte Schwingungen. 


Parametrischer Verstärker. DAS 1112139, 21a%, 29/50, T 18 791. Anm.: 
Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm/Donau. Erf.: Horst 
Ohnsorge, Ulm/Donau. 5.8. 60, bek. gem. 3. 8. 61. 


Mikrowellen-Schaltglied unter Verwendung eines Zirkulators mit unpol- 
barem statischen Magnetfeld. Anm.: Telefunken Patentverwertungs- 
gesellschaft mbH., Ulm/Donau. Erf.: Dipl.-Ing. Erwin Willwacher, Back- 
nang, Württ. 19. 11. 60, bek. gem, 3. 8. 61. 


Verfahren zur Herstellung einer Farbiernseh-Wiedergaberöhre mit einer 
Maskenelektrode. DAS 1 112 542, 21al, 32/54, N 14910. Anm.: N.V. 
Philip's Gloeilampenfabrieken, Eindhoven. Erf.: Hildebrand Zimmer, 
Hamburg und Johannes Josephus Antonius Jonkers, Eindhoven, 5. 4. 58, 
Niederlande 10, 4. 57, Nr. 216 234, bek. gem. 10.8. 61. 


Fernsehgerät mit nicht ebener Vorsatzscheibe aus Sicherheitsglas. DAS 
1112 544, 2lal, 34/02, D 33 003. Anm.: Deutsche Tafelglas AG, Detag, 
Fürth (Bay.). Erf.: Dr. Richard Jacobi, Unterköblitz, Post Wernberg 
(Obpf.). 31. 3. 60, bek. gem, 10. 8. 61. 

Zur Verminderung von störenden Reflexen soll der oberhalb der Röhren- 
mitte liegende Teil der Vorsatzscheibe plan ausgebildet sein. 


Faltdipol. DAS 1112 766, 21a®, 46/03, F 30 857. Anm.: fuba, Antennen- 
werke Hans Kolbe & Co., Bad Salzdetfurth, Erf.: Hans-Georg Aue, 
Hildesheim und Siegfried Schmidt, Seesen (Harz). 29. 3. 60, bek. gem. 
17. 8. 61. 

Der Transformator zur Umwandlung des symmetrischen Dipoleingangs 
in einem unsymmetrischen Ausgang besteht wie der Dipol selbst aus 
einem Bandleiter. 


Anlage zur wahlweisen zweikanaligen, stereophonischen oder einkanaligen 
Wiedergabe mit Lautsprechern, DAS 1113 007, 21a2, 16/03, T 18 685. 
Anm.: Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm. Erf.: Fritz 
Franke, Hannover, 15. 7.60, bek. gem. 24.8. 61. 


Allstrom-Fernsehempfänger mit Fernbedienungseinrichtung. DAS 1 113 239, 
21al, 33/70, B 57 429. Anm.: Blaupunkt-Werke GmbH., Hildesheim. Erf.: 
Dipl.-Phys. Franz Josef Wiemers, Hildesheim. 9.4.60, bek. gem. 31.8.61. 
Vermeidung von berührungsgefährlicher Spannung an der Steckverbin- 

dung zum Anschluß der Fernbedienungseinrichtung. 


Verfahren zur stereophonischen elektroakustischen Übertragungg. DAS 
1113 245, 21a2, 16/03, W 24 248. Anm.: Westdeutscher Rundfunk, Köln. 
Erf.: Dr, Fritz Enkel, Karl-Heinz Adams, Köln-Lindenthal, Friedrich 
Potthoff, Köln-Sülz und Dr. Werner Meyer-Eppler, Bonn. 1.10.58, bek. 
gem. 31. 8. 61, Zus. z. Pat. 1 098 998. 

Das vorgeschlagene Verfahren zeichnet sich dadurch aus, „daß auch bei 
gleichzeitig ablaufenden Schallereignissen eine eindeutige Ortung der 

Schallquelle möglich ist.” 


Verfahren zur Ermittlung des Standortes von Radargeräten mit gleich- 
mäßig rotierendem Richtstrahl. DAS 1 113 253, 21a%, 48/44, W 20 249. 
Anm., zugl. Erf.: Georg Weisheit, Essen-Stadtwald. 10. 12. 56, bek. gem. 
31..8..61, 

„... unter Verzicht auf Kreuzpeilungen.“ 


Gehäuse zur Störstrahlungsabschirmung. DAS 1 113 254, 21a, 76, N 18 656. 
Anm.: Telefunken Patentverwertungsgesellschaft mbH., Ulm. 20. 7. 60, 
bek. gem. 31. 8, 61. 

Verwendung eines Reißdrahtes, der in die Lötnaht eingelötet ist. 


In seiner XY-Ebene schwingender piezoelektrischer Bieger und Verfahren 
zu seiner Herstellung. DAS 1 113 477, 21a, 10, M 40 149. Anm.: Marconi's 
Wireless Telegraph Company Limited, London. Erf.: Norman John 
Beane, Wallington, Surrey (Großbrit.). 9.1.59, Großbrit, 3.2. und 
6. 10.58, bek. gem. 7.9. 61. 


Vorrichtung zur Amplitudenmodulation und Schaltung von Mikrowellen. 
DAS 1113478, 21a%, 14/01, P 24656. Anm.: Philips Patentverwaltung 
GmbH., Hamburg. Erf.: Dr. Ernst Neckenbürger, Hamburg-Stellingen, 
21.3. 60, bek. gem. 7. 9, 61. 

"„... mit Rechteck-Hohlleiter und einem in ihm beeinflußbaren, an 
seinen beiden Enden spitz zulaufenden Ferritstab, der koaxial zum Hohl- 
leiter und parallel zum äußeren Magnetfeld angeordnet ist.“ 


Frequenzmodulierter Sender. DAS 1113479, 21a, 15, F 31 362. Anm.: 
Fernseh GmbH,, Darmstadt. Erf.: Ernst Legler, Darmstadt. 2. 6. 60, bek. 
gem, 7. 9. 61. 

Bei Anwendung von „Varicaps“ sollen diese in der Nähe eines Strom- 
bauches vorgesehen werden, so daß „eine Beeinträchtigung der wirk- 
samen Kapazitätsänderungen der Dioden durch die Senderschwingung 
weitgehend vermieden” wird. 


Anordnung für die hochirequente Phasenmodulation. DAS 1 113 714, 21a#, 
14/01, P 24 657. Anm.: Philips Patentverwaltung GmbH., Hamburg. Erf.: 
Dr. Ernst Neckenbürger, Hamburg-Stellingen. 21. 3. 60, bek. gem. 14. 9.61. 
Bei Verwendung eines in einem Hohlleiter angeordneten Ferrits mit 

magnetischer Beeinflussung werden besondere Maßnahmen für Phasen- 

modulation mit hohen Frequenzen vorgeschlagen. 


Schaltungsanordnung zur Verbesserung des Diversity-Empfanges mit einem 
Empfänger und mehreren Antennen. DAS 1 113 715, 21a%, 22/06, St 15 763. 
Anm.: Standard Elektrik Lorenz A.G., Stuttgart-Zuffenhausen. Erf.: 
Dan lu: Theodor Sonnentag, Mühlacker (Württ.). 31.1. 57, bek. gem. 
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Im In- und Ausland das erste Werk 


über die Fernseh-Meßtechnik 


Dr.-Ing. Wolfgang Dilienburger 
Leiter des Entwicklungslabors für Studiogeräte 


bei der Fernseh GmbH, Darmstadt 


FERNSEH-MESSTECHNIK 


376 Seiten, 352 Abbildungen und Tabellen, Format 
17 x 24cm (Lexikonformat), Leineneinband mit cello- 


phaniertem Schutzumschlag, DM 45,— 


Es ist das erste grundlegende Werk dieser Art über die 
‘Fernseh-Meßtechnik, die heute zu“dem wichtigsten aber 
wohl auch schwierigsten Gebiet in der Fernsehtechnik 


gehört. 


Im ganzen will das Buch vor allem dazu beitragen, den 


Ingenieur und Techniker zur exakten Erfassung seiner 
Arbeitsergebnisse anzuleiten, denn jede Entwicklung, 


Fabrikation, Instandhaltung und Reparatur von derart 


komplizierten Geräten, wie sie in der Fernsehtechnik 


zur Anwendung gelangen, läßt sich nur auf einer konse- 


quent durchgeführten Meßtechnik aufbauen. 


Der Benutzer findet auch vieles, was in anderen Sparten 


der Nachrichtentechnik, insbesondere in der allgemeinen 
Impulstechnik, anwendbar ist. Soweit das zur Zeit sinn- 
voll erscheint, wurde auch die Farbfernsehtechnik aus 


eigener Erfahrung bereits berücksichtigt. 


Ausführlichen Prospekt senden wir Ihnen gern zu! 


FACHVERLAG SCHIELE & SCHON GMBH 


BERLIN SW 61 MARKGRAFENSTRASSE 11 


...VERLUSTARM 


. soll eine aufgetrennte und mit einer Kabelkupplung 
verbundene Leitung sein, als ob sie aus einem ununter- 
brochenen Leitungszug vom Generator bis zum Ver- 
braucher bestünde. 

Kleinste gleichbleibende Kontaktwiderstände und größt- 
mögliche Betriebssicherheit sind für die Elektronik die 
hauptsächlichen Forderungen. 


TUCHEL-KONTAKT GMBH 
Heilbronn/Neckar -Postfach920- Tel.* 6001 


REGELBARER SPANNUNGSTEILER RT-1 


Großer Frequenzbereich 

Dämpfung definiert und kontinuierlich einstellbar 
kleine Grunddämpfung - 

kleiner Welligkeitsfaktor 

einfache Funktionskontrolle mit Gleichstrom 

klein und leicht, daher ohne lange Kabelverbindungen 
überall zwischenzuschalten 

auch als Einbauteiler mit Befestigungsring in 


Geräten und Anlagen verwendbar 


Abb. in natürlicher 
Größe 


Frequenzbereich O...3000 MHz 
Dämpfungsbereich 10 ... 70 db 
lieferbare Wellenwiderstände 
50 - 60 - 75 Ohm 

Belastbarkeit max. 0,5 W 


WANDEL u. GOLTERMANN REUTLINGEN 
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FERNSEHKUNDENDIENSTGERAT FSK 2 


des VEB WERK FÜR FERNMELDEWESEN BERLIN ist ein 
Prüfgerät, welches in erster Linie für Instandsetzungsarbeiten 
am ‚Aufstellungsort vorgesehen ist. Es ist ferner zum Abgleich 
von UKW-Empfängern des Hörrundfunks geeignet und stellt 
eine Zusammenfassung der wichtigsten Prüfgeräte dar, die 
in jeder Reparaturwerkstatt für Fernsehempfänger benötigt 
werden. Der Instandsetzer ist nicht auf öffentliche Fernseh- 


sendungen angewiesen, denn sämtliche Frequenzen der 


Fernsehfrequenzbänder, mit Bild- und Tonsignal modulier 


' 


können diesem Gerät entnommen werden. Zur Beurteilung 


verschiedener Durchlaßbreiten im Fernsehempfänger dient 


DEUTSCHER INNEN- UND AUSSENHANDEL 


ein Wobbelgenerator mit großem Durchlaßbereich, der 


auch Fehler der Fernsehempfangsantenne erkennen läßt. 


Fordern Sie bitte unsere Sonder-Druckschrift an! Berlin N 4, Chausseestr. 111/112 


Neue Fachbücher 


Prof. Dr.-Ing. H. Schulze 
Technik der Wechselstrom-Hochspannungs- 
schalter 


260 Seiten, 199 Abbildungen, 5 Tafeln 
Kunstleder 33,— DM 


Die Technik der Wechselstrom-Hochspannungsschal- 
ter wird ausführlich behandelt und vermittelt dem 
Leser ein umfassendes Grundwissen über dieses Teil- 
gebiet der Starkstromtechnik. Neueste Tendenzen der 
weiteren Schalterentwicklung werden angedeutet. 
Den Leistungstrenn- und Lasttrennschaltern wurde 
ein ihrer wachsenden Bedeutung angemessener 
Raum gewidmet. Ferner wird eine Einführung in das 
große Gebiet der Schalterprüfungen gegeben und 
Schalterantriebe, Lichtbogenlöschung usw. behandelt. 


Dr.-Ing. habil. K. Lunze und Dr.-Ing. E. Wagner 
Einführung in die Elektrotechnik 


Leitfaden und Aufgaben 


etwa 190 Seiten, 218 Abbildungen 
Kunstleder 16,— DM 


Die Elektrotechnik ist heute in viele Spezialgebiete 
verzweigt. Wichtig für die zukünftigen Ingenieure 
aller Fachrichtungen ist die sichere Beherrschung 
der Grundlagen der Elektrotechnik. Diese Sicherheit 
kann nur durch Übung erreicht werden. Aus diesem 
Grunde wurde der kurzgefaßte Leitfaden mit aus- 
führlicher Aufgabensammlung versehen. Diese 
Kombination ist besonders für das Selbststudium 
geeignet. An Hand der vielen Rechenbeispiele kann 
der Studierende jederzeit prüfen, ob er die mit- 
geteilten Gedankengänge richtig erfaßt hat. 


Dipl.-Ing. B. Wagner 
Elektronische Verstärker für industrielle 
Regelungs- und Steuerungsanlagen 


3. erweiterte Auflage 
etwa 300 Seiten, 358 Abbildungen, 34 Tafeln 
Kunstleder 23,50 DM 


Im Rahmen der immer dringender werdenden Auto- 
matisierung und Mechanisierung von Fertigungsvor- 
gängen ist das Thema besonders aktuell. Das Werk 
behandelt die technischen Probleme, die sich bei der 
Verwendung elektronischer Verstärker in industriel- 
len Steuerungs- und Regelungsanlagen ergeben und 
vermittelt einen Überblick über die speziellen Auf- 
gaben, die ein Verstärker im Rahmen derartiger 
Einrichtungen zu erfüllen hat. 


Ing. W. Zühlsdorf 
Kleines Handbuch der Steuerungstechnik 


etwa 400 Seiten, 289 Abbildungen 
Kunstleder 22,80 DM 


Von den Grundlagen bis zum Ausführungsbeispiel 
enthält das Handbuch alles, was der Steuerungs- 
techniker wissen muß. Durch die zahlreichen prakti- 
schen Beispiele in Wort und Bild ist es sowohl für 
den in der Industrie, in der Projektierung und im 
Betrieb tätigen Ingenieur als auch für den Studieren- 
den eine wertvolle Hilfe. 


Erhältlich durch den Fachbuchhandel! 


VI VEB VERLAG TECHNIK 


BERLIN C2 - Oranienburger Straße 13/14 


BOSCH 
MP 


Impuls- 
Kondensatoren 


hoher 
Betriebssicherheit 


für Forschung und Industrie 
selbstheilend kurzschlußsicher stromstoßfest 
Speziell für die 1. Bei einem Durchschlag genügt 


Impuls -Technik schon ein kleiner Bruchteil der im 

und Forschung Kondensator aufgespeicherten 

hat der Energie zur Selbstheilung. 

BOSCH MP- Keine Explosionsgefahr durch hohe 

Kondensator Energie-Umsätze. 

wertvolle 2. Resonanz-Frequenzen bis 1400 kHz 

Eigenschaften dank der BOSCH MP-Bauweise. 

3. Besonders kleines spezifisches 

Volumen zur Errichtung 
induktivitätsarmer Batterien. 


Zur Auskunft und Beratung sind wir 
jederzeit für Sie bereit. 


ROBERT BOSCH GMBH 
Abt. Kondensatoren 
Stuttgart, Postfach 50 


AUTOMATISCHE SCHMALBAND 
FREQUENZANALYSF 
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FREQUENZANALYSATOR Typ 2107 


ist verwendbar als 
Analysator mit umschaltbarer Relativbandbreite. 
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Schallpegel- und Lautstärkemesser nach IEC, in Verbindung mit einem B & K-Kondensator- 


mikrophon. 


Körperschallmessgerät, in Verbindung mit einem B&K-Beschleunigungsaufnehmer und Vor- 


verstärker. 


Automatischer Schmalband-Spektrumschreiber, in Verbindung mit einem B&K-Pegelschreiber. 


Direktzeigende Klirrfaktormesser bzw. Sperrfilter. 


Linearer Analysator in Verbindung mit dem B &K-Terzsieb. 


Vertrieb, Service und Technische Beratung: 


REINHARD KÜHLKG eM QUICKBORN/Holstein . Jahnstrasse 83 . Telefon 382 
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Brüel& Kijzer 


NA£RUM, DÄNEMARK . Fernruf: 800500 . Kabel: BRUKJA, KOPENHAGEN 


